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Ces dernières années, la présence des métamatériaux dans les structures guidées 
microondes, telles que les guides d’onde ou les antennes cornets, s’est largement 
répandue. En effet, les métamatériaux permettent de créer des propriétés 
électromagnétiques qui n’existent pas naturellement. En structurant la surface interne des 
guides d’onde ou des cornets, il est alors possible de contrôler les conditions aux limites 
afin de modifier le mode fondamental ou réduire la fréquence de coupure du guide. 
 
Ces propriétés peuvent être intéressantes pour les applications spatiales car la 
taille de la plateforme doit être réduite pour potentiellement ajouter de la charge utile sur 
le satellite ou encore réduire les coûts de son lancement. Ainsi, dans cette thèse, nous 
cherchons à utiliser les propriétés des métamatériaux dans ces composants 
radioélectriques pour réduire leur taille sans détériorer les performances de rayonnement 
(directivité, polarisation croisée, bande monomode). Par ailleurs, modifier le type de 
mode fondamental s’avère aussi être une piste de recherche intéressante. Ainsi, les modes 
dits hybrides permettraient d’améliorer les performances de rayonnement. Une des pistes 
pour créer ces modes est l’utilisation de métamatériaux telles que les corrugations.  
 
Même si les possibilités offertes par les métamatériaux sont indéniables, leur 
dimensionnement nécessite des outils numériques full-wave et requiert donc des 
ressources informatiques importantes. Dans cette thèse, la Théorie Modale Elargie (TME) 
est rappelée et développée, elle permet de dimensionner très rapidement les 
métamatériaux en se basant sur des méthodes à la fois analytiques et numériques. 
L’apport principal de cette thèse a été de développer les algorithmes permettant 
l’utilisation de la TME dans des structures guidées cylindriques, correspondant aux 
systèmes microondes embarqués pour des applications spatiales. Ces outils ont été utilisés 
pour concevoir un guide d’onde corrugué propageant le mode TM01 comme mode 
fondamental. Les résultats théoriques ont été confrontés aux mesures avec succès. Par 
ailleurs, une sonde de mesure cylindrique à section réduite a été proposée pour réduire 
son impact sur des mesures en champ proche. La paroi interne de cette sonde est 
constituée d’un métamatériau dont la forme a été optimisée, confirmant l’intérêt et 


















 In the past few years, microwave devices with metamaterials, such as waveguides 
or horn antennas, have tremendously increased, since metamaterials can create atypical 
electromagnetic properties. By shaping the internal surface of waveguides or horns, the 
boundary conditions have been controlled. Thus, the fundamental mode of a waveguide 
can be changed or their cut-off frequency reduced.  
 These properties could be very attractive for space applications. Indeed, the 
platform size might be reduced to potentially add payload on the satellite or reduce its 
launch cost. In this thesis, one challenge is to carefully use the properties of metamaterials 
in RF components, to reduce their size without spoiling their radiation properties 
(directivity, cross-polarization, monomode bandwidth). Furthermore, the possibility to 
change the fundamental mode is a striking research opportunity, such as using hybrid 
modes to improve radiation properties. 
 Even if the metamaterials’ possibilities are proven, the procedure to obtain the 
optimized structures is very time-consuming and requires high computer resources. In 
this thesis, the Modal Expansion Theory (MET) is recalled and developed, it allows a 
very fast design of the metamaterials to meet the structure requirements. Here, the main 
contribution was to develop algorithm for the application of the MET in cylindrical cases, 
which operated more in on-board systems. These tools have been used to design a 
corrugated waveguide with a TM01 mode as fundamental mode. Theoretical results have 
been successfully confronted to measurements. Moreover, a cylindrical probe with a 
reduced cross-section has been designed in order to reduce the probe effect on the near 
field measurements. Its internal wall is composed of an optimized metamaterial which 






BEM Méthode des éléments finis de frontière (Boundary Element Method) 
DNG Double NeGative 
ENNZ Epsilon Negative and Near Zero 
EPNZ Epsilon Positive and Near Zero 
FEM Méthode des éléments finis (Finite Element Method) 
GetDP General environment for the treatment of Discrete Problems 
HFSS High Frequency Structural Simulator 
HPBW Half-Power BeamWidth 
OEWG Open Ended WaveGuide 
PEC Perfect Electric Conductor 
PCB Printed Circuit Board 
SRR Split-Ring Resonator 
TCR Transition guide Cylindrique vers guide Rectangulaire 
TE Transverse Electrique 
TEM Transverse ElectroMagnétique 
TGC Transition Guide d’onde vers câble Coaxial 
TME Théorie Modale Elargie 
TM Transverse Magnétique 
Vircator VIRtual Cathode oscillaTOR 
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 Les propriétés électromagnétiques d’un matériau sont généralement définies par 
la permittivité 𝜀 et la perméabilité 𝜇 de ce matériau. Il existe alors quatre combinaisons 
de permittivité et perméabilité, représentées sur la figure 0.1. Naturellement, seuls les 
matériaux présents dans les quadrants I, II et IV existent. En 1968, V. G. Veselago a 
démontré théoriquement qu’il était possible d’obtenir des matériaux artificiels à 
permittivités et perméabilités simultanément négatives [1].  
 
 
Figure 0.1 – Diagramme 𝜺 – 𝝁 [1]. 
 
Dans le IIIème quadrant, les matériaux sont qualifiés de gaucher (Left Handed 
Medium), car les vitesses de phase et de groupe de l’onde se propageant dans ce milieu 
n’ont pas le même signe. V. G. Veselago a mis en avant dans cet article l’effet Doppler 
inversé représenté sur la figure 0.2 et le renversement de la loi de Snell – Descartes pour 
laquelle l’indice du milieu est défini par 𝑛 = −√𝜀𝜇 (habituellement 𝑛 = √𝜀𝜇 ) comme 
présenté sur la figure 0.1. 
 
 
Figure 0.2 – Effet Doppler dans a) un milieu droitier et b) un milieu gaucher. La lettre A représente 
l’émetteur et la lettre B le récepteur [1]. 
En 2000, D. R. Smith et al. proposent un matériau composite présentant une 





résonateurs en forme d’anneau à fente (Split-Ring Resonator – SRR) arrangés 
périodiquement [2]. Une cellule élémentaire de ce matériau est représentée sur la figure 
0.3. L’arrangement périodique de ces SRR crée un couplage magnétique intense entre 
chaque cellule. Il est alors possible de considérer ce matériau comme ayant une 
perméabilité effective 𝜇௘௙௙ . C’est à la résonance de la cellule élémentaire que la 
perméabilité effective 𝜇௘௙௙ est négative. Ainsi, en ajoutant un autre matériau avec une 
permittivité effective 𝜀௘௙௙ négative, un milieu gaucher a été proposé sur une bande de 
fréquence étroite.  
 
 
Figure 0.3 – Courbe de résonance du SRR [2]. 
 
 Ainsi, en arrangeant périodiquement de petites structures (devant la longueur 
d’onde) il est possible d’obtenir des propriétés électromagnétiques qui n’existent pas dans 
la nature. Ce type de matériaux est appelé « métamatériau ». Ils se sont largement 
développés ces dernières années. En 2006, D. R. Smith s’associe avec J. B. Pendry pour 
proposer une cape d’invisibilité réalisée à l’aide des métamatériaux [3] suscitant un très 
grand intérêt des recherches dans le domaine de l’électromagnétisme.  
  
 Depuis ces travaux, les applications des métamatériaux sont multiples. Dans les 
structures guidées comme les guides d’onde et antennes cornets, ils peuvent être utilisés 
pour créer des parois anisotropes. Ceci peut notamment permettre de modifier le mode 
fondamental [4] ou de réduire la fréquence de coupure du guide [5] - [8]. 
 
Dans le contexte spatial, ces propriétés sont très intéressantes. Les cornets sont, 
en effet, souvent utilisés comme source de réflecteurs dans les satellites de 
télécommunication. Cependant, les performances de ces antennes sont proportionnelles à 
leur taille, ce qui est un réel inconvénient dans le domaine spatial. En effet, le coût de 
mise en orbite des satellites est directement lié à la masse et à la taille de ces derniers. 
Ainsi, en utilisant correctement les propriétés des métamatériaux dans les antennes, il 
serait possible de réduire leur taille et leur masse sans pour autant détériorer les 
performances de rayonnement [9] - [13] comme dans d’autres structures constituées de 
guides d’onde (diviseurs, répartiteurs, coupleurs, …).  
 
 En dehors du contexte spatial, les antennes cornets ou guides d’onde ouverts 
(Open-Ended WaveGuide – OEWG) sont utilisés comme sondes de mesure en champ 





optimisées de façon à impacter le moins possible les mesures notamment quand elles sont 




 Les domaines d’applications des métamatériaux sont alors multiples, et les 
possibilités offertes sont indéniables. Cependant, leur dimensionnement reste empirique 
en se basant sur un cahier des charges particulier et nécessitant de nombreuses ressources 
informatiques. Une nouvelle méthode de conception des guides d’onde à métamatériaux 
a été développée ces dernières années, utilisant la Théorie Modale Elargie [5], [14]. La 
TME a été développée dans le cas des guides rectangulaires et cylindriques à parois 
anisotropes idéales. La prise en compte de métamatériaux 2-D a elle-aussi été développée, 
mais uniquement dans le cas des guides d’onde rectangulaires. Or les guides d’onde 




 Pour répondre à la problématique liée au domaine spatial, la TME est développée 
dans cette thèse pour concevoir des guides d’onde cylindriques à métamatériaux. 
 
 Dans un premier chapitre, un état de l’art sur les structures guidées (guides d’onde 
cylindriques, OEWG et antennes cornets) à métamatériaux est présenté. Un 
positionnement argumenté de ces structures par rapport au cas métallique classiquement 
utilisé, est proposé.  
  
 Le second chapitre de cette thèse présente la TME appliquée aux guides d’onde 
cylindriques à paroi anisotrope circulaire idéale, c’est-à-dire sans variation en fréquence. 
Cette méthode est ensuite étendue aux guides d’onde à paroi anisotrope réelle. En effet, 
pour ensuite étudier les métamatériaux, il est nécessaire de tenir compte des propriétés 
variables en fréquence et en mode. 
 
 Dans un troisième chapitre, la TME est associée à un code de calcul numérique 
éléments finis 2-D (FEM) permettant de traiter le cas des métamatériaux invariants en 𝜃 (métamatériaux dits 2-D) pour les modes d’ordre nul. Grâce à la TME hybridée FEM, 
la conception d’un extracteur de mode est proposée. Une partie de cet extracteur est 
composée d’un guide à métamatériaux 2-D. Ce guide est particulier car son mode 
fondamental est le mode TM01, au lieu du TE11. Les mesures confirment le changement 
de mode fondamental. 
 
 Le quatrième et dernier chapitre de cette thèse propose la conception d’une sonde 
de mesure miniaturisée à l’aide d’un métamatériau 3-D. Pour cela, la TME est hybridée 
à un code FEM 3-D. Les performances de l’outil numérique permettent à terme 
d’optimiser le métamatériau dans un délai raisonnable en simulant la structure complète. 
 
 Finalement, une conclusion générale et des perspectives de ces travaux viennent 
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Dans ce chapitre, un état de l’art sur les guides d’onde et les antennes cornets à 
métamatériaux est proposé. En effet, l’utilisation de ces métamatériaux permet de 
modifier les propriétés électromagnétiques dans les structures radiofréquences.  
Les généralités sur des guides d’onde classiques sont rappelées en section 1.1.1, 
avant de cibler l’état de l’art sur les guides à métamatériaux en section 1.1.2. Par ailleurs, 
en utilisant la technique du mode-matching [1] - [4], il est possible de considérer les 
antennes cornets comme des guides d’onde dont le diamètre s’élargit jusqu’à l’ouverture. 
C’est pourquoi l’étude des guides est doublement importante. Ainsi, la deuxième partie 
de ce chapitre est focalisée sur l’analyse des cornets à métamatériaux dont les spécificités 
sont comparées à celles des cornets classiques. Enfin, un bilan sur les antennes à 
ouvertures à métamatériaux est proposé. 
 
1.1. Les guides d’onde  
 
Dans cette thèse, les guides d’onde considérés sont cylindriques, ce qui 
correspond aux guides présents dans les systèmes embarqués sur satellite [5] - [8]. Ces 
guides sont invariants selon l’axe 𝑧. Ainsi, les champs électromagnétiques varient en 𝑒ିఊ೥௭, où 𝛾௭ est la constante de propagation suivant 𝑧. Par ailleurs, le régime harmonique 




Dans cette partie, les principales caractéristiques des guides d’onde sont 
présentées : l’équation de propagation, les modes de propagation, les diagrammes de 
dispersion et finalement les impédances de mode. 
 
1.1.1.a.    Equation de propagation 
 
L’équation de propagation est l’équation qui lie les constantes de propagation. 
Pour la déterminer, les lois fondamentales de l’électromagnétisme régies par les équations 
de Maxwell sont énoncées.  
 
? Equations de Maxwell : 
Elles régissent les lois intrinsèques de l’électromagnétisme. Dans les années 1865, 
le physicien écossais James Clark Maxwell a proposé une version des différents 
théorèmes régissant l’électromagnétisme, mais a aussi introduit le courant de 
déplacement [9]. Ainsi, sous forme différentielle, le théorème d’Ampère [10] s’écrit : 
 
 ∇ × 𝐻ሬ⃗ = 𝜕𝐷ሬ⃗𝜕𝑡 + 𝐽௘ , (1.1)  
 
où 𝐻ሬ⃗  est l’excitation magnétique, 𝐷ሬ⃗  l’induction électrique et 𝐽௘  la densité de courant 
électrique. La loi de Faraday [10] s’écrit selon (1.2) : 





 ∇ × 𝐸ሬ⃗ = − 𝜕𝐵ሬ⃗𝜕𝑡 , (1.2)  
 
où 𝐸ሬ⃗  est le champ électrique et 𝐵ሬ⃗  le champ magnétique. Le théorème de Gauss [10] est : 
 
 ∇. 𝐷ሬ⃗ = 𝜌௖ , (1.3)  
 
avec 𝜌௖ la densité de charge électrique. Enfin, l’équation introduite par Maxwell [10] est 
la suivante : 
 
 ∇. 𝐵ሬ⃗ = 0. (1.4)  
 
En se plaçant dans un milieu homogène (de permittivité 𝜀 et de perméabilité 𝜇 
constantes), isotrope (𝜀 et 𝜇 ne dépendant pas de la direction) et constant dans le temps, 
on a : 
 
 ቊ𝐷ሬ⃗ = 𝜀𝐸ሬ⃗ = 𝜀଴𝜀௥𝐸ሬ⃗    𝐵ሬ⃗ = 𝜇𝐻ሬ⃗ = 𝜇଴𝜇௥𝐻ሬ⃗ , (1.5)  
 
où 𝜀଴ et 𝜇଴ sont respectivement la permittivité et la perméabilité dans le vide, 𝜀௥ et 𝜇௥ la 
permittivité et perméabilité relatives du milieu. Par la suite, on considère que le milieu 
n’est pas magnétisé (𝜇௥ vaut un) et sans source, soit : 
 
 ൜𝜌௖ = 0𝐽௘ = 0ሬ⃗ . (1.6)  
 




∇ × 𝐻ሬ⃗ = 𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥𝐸ሬ⃗ ,∇ × 𝐸ሬ⃗ = −𝑗𝜔𝜇଴𝐻ሬ⃗ ,∇. 𝐸ሬ⃗ = 0,                 ∇. 𝐻ሬ⃗ = 0.                  (1.7)  
 
? Equation de propagation : 
Pour déterminer l’équation de propagation, on utilise le développement 
mathématique [10] suivant : 
 
 ∇ × ൫∇ × ?⃗?൯ = ∇∇. ?⃗? − ∇ଶ?⃗?, (1.8)  
 




pour le champ électrique, on a donc : 
 
 
∇ × ൫∇ × 𝐸ሬ⃗ ൯ = ∇∇. 𝐸ሬ⃗ − ∇ଶ𝐸ሬ⃗              = −∇ଶ𝐸ሬ⃗                               = ∇ × ൫−𝑗𝜔𝜇଴𝐻ሬ⃗ ൯                       = 𝜔ଶ𝜇଴𝜀଴𝜀௥𝐸ሬ⃗ . (1.9)  
 
Finalement, on obtient (1.10) l’équation de propagation ou équation d’Helmholtz 
[10]. 
 
 (∇ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥)𝐸ሬ⃗ = 0ሬ⃗ , (1.10)  
 
avec 𝑘଴ le nombre d’onde dans le vide (𝑘଴ = ଶగ௙బ௖ = 𝜔ඥ𝜇଴𝜀଴). L’excitation magnétique 𝐻ሬ⃗  vérifie aussi cette équation.  
 
1.1.1.b.    Modes de propagation 
 
Les solutions de l’équation de propagation sont appelées modes de propagation. 
Ils constituent une base de décomposition des champs électromagnétiques. Pour les 
définir, on spécifie dans un premier temps les relations entre les composantes transverses 
et longitudinales des champs. 
 
On considère les deux équations de Maxwell suivantes : 
 
 
∇ × 𝐻ሬ⃗ = 𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥𝐸ሬ⃗ ,∇ × 𝐸ሬ⃗ = −𝑗𝜔𝜇଴𝐻ሬ⃗ . (1.11)  
 
Les champs électromagnétiques se décomposent en composantes transverses (𝐸ሬ⃗ ் 
et 𝐻ሬ⃗ ்) et longitudinales (𝐸௭ et 𝐻௭), selon : 
 
 ቐ 𝐸ሬ⃗ = 𝐸ሬ⃗ ் + 𝐸௭𝑧,𝐻ሬ⃗ = 𝐻ሬ⃗ ் + 𝐻௭𝑧,∇= ∇் + 𝜕௭𝑧,    (1.12)  
 
du fait de l’invariance en 𝑧 de la structure, et la dépendance en 𝑒ିఊ೥௭ des champs, on a ∇= ∇் − 𝛾௭𝑧  lorsque l’opérateur est appliqué à 𝐸ሬ⃗  ou 𝐻ሬ⃗ . En utilisant les propriétés 
mathématiques des opérateurs, (1.11) et (1.12), on obtient, finalement [11], [12] : 
 
 (𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥)𝐸ሬ⃗ ் = −𝛾௭∇்𝐸௭ − 𝑗𝜔𝜇଴∇்𝐻௭ × 𝑧, (1.13)  
 (𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥)𝐻ሬ⃗ ் = 𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥∇்𝐸௭ × 𝑧 − 𝛾௭∇்𝐻௭. (1.14)  





Les composantes 𝐸௭  et 𝐻௭  sont dites génératrices des modes. Dans le cas où (𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥) est différent de zéro, on distingue : 
- les modes Transverses Electriques (TE) pour lesquels 𝐸௭  est nul et 𝐻௓  est 
générateur, 
- et les modes Transverses Magnétiques (TM) pour lesquels 𝐻௭ est nul et 𝐸௓ est 
générateur. 
En revanche si (𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥)  vaut zéro, alors le mode est Transverse 
ElectroMagnétique (TEM), et 𝐸௓ et 𝐻௓ sont nuls simultanément. 
 
? Modes TE : 
Les composantes du champ électrique sont transverses à la direction de 
propagation, comme représentées sur l’exemple des figures 1.1. 
 
 
Figures 1.1 – Distributions du mode TE11 dans un guide cylindrique métallique a) champ électrique 
et b) champ magnétique. 
 
? Modes TM : 
Les composantes du champ magnétique sont transverses à la direction de 
propagation, comme représentées sur l’exemple des figures 1.2. 
 





Figures 1.2 – Distributions du mode TM11 dans un guide cylindrique métallique a) champ électrique 
et b) champ magnétique. 
 
? Modes TEM : 
Dans le cas d’un mode TEM, les composantes 𝐸௭ et 𝐻௭ sont simultanément nulles. 
La constante de propagation 𝛾௭ vaut donc constamment 𝑗𝑘଴√𝜀௥. Ce mode n’existe que lorsque le guide d’onde se compose d’au moins deux conducteurs disjoints. Ainsi, le 
mode TEM n’existe pas dans un guide d’onde métallique. Un exemple de distributions 
des champs de ce type de mode est extrait du câble coaxial comme représentées sur les 




Figures 1.3 – Distributions du mode TEM dans un câble coaxial a) champ électrique et b) champ 
magnétique. 
 




? Modes hybrides : 
Pour certaines parois de guide (non métalliques) 𝐸௭  et 𝐻௭  peuvent coexister, 
comme représenté sur les figures 1.4. Le mode est alors dit hybride. Ces modes peuvent 
notamment exister dans des guides (ou antennes cornets) à paroi anisotrope [13] - [16]. Il 
paraît donc important d’introduire ces modes particulièrement recherchés dans le 
domaine spatial [17] - [22]. 
 
 
Figures 1.4 – Distributions du mode hybride EH11 dans un guide d’onde cylindrique à paroi isotrope 𝒁𝑺 = 𝒋𝒁𝟎/𝟐, a) champ électrique et b) champ magnétique. 
 
Les travaux de B. MacA. Thomas et H. C. Minnett [23] ont conduit à la définition 
de deux types de modes hybrides définis avec le paramètre 𝜅  en coordonnées 
cylindriques : 
 
 𝜅 = 𝑍଴𝐻௭𝐸௭ , (1.15)  
 
où 𝑍଴ = 𝜇଴𝑐 = ටఓబఌబ  est l’impédance caractéristique du vide.  
 
Si 𝜅 est positif, alors le mode hybride est noté HEmn, avec 𝑚 et 𝑛 deux réels. Si 𝜅 est négatif, on a alors un mode EHmn. Lorsque 𝜅 vaut plus ou moins un, l’onde est 
dite « équilibrée ».  
 
1.1.1.c.    Diagramme de dispersion 
 
Un diagramme de dispersion représente l’évolution de la constante de propagation 𝛾௭ en fonction de la fréquence pour l’ensemble des modes existants dans un guide. 
 
A partir de l’équation de propagation (1.10), il est possible de lier les constantes 
de propagation. En effet, par hypothèse le guide est invariant suivant 𝑧, on peut donc 
écrire : 





 (∇ଶ் + 𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥)𝑈ሬ⃗ = 0ሬ⃗ , (1.16)  
 
où 𝑈ሬ⃗  est soit le champ électrique 𝐸ሬ⃗ , soit l’excitation magnétique 𝐻ሬ⃗ . On définit la 
constante de coupure 𝑘௖ [11]: 
 
 𝑘௖ଶ = 𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥ = ൬2𝜋𝑓௖𝑐 ൰ଶ, (1.17)  
 
où 𝑐 est la célérité de la lumière dans le vide et 𝑓௖ est la fréquence de coupure, fréquence à partir de laquelle le guide propage de l’énergie. On déduit : 
 
 𝛾௭ଶ = ൬2𝜋𝑐 ൰ଶ (𝑓௖ଶ − 𝑓଴ଶ𝜀௥).  (1.18)  
 
Sous la fréquence de coupure 𝑓௖ , 𝛾௭ଶ  est positif donc 𝛾௭ = 𝛼௭ , où 𝛼௭ ∈ ℝ  est 
appelée « constante d’atténuation », le mode est dit évanescent. En revanche, à partir de 𝑓௖, 𝛾௭ଶ est négatif donc 𝛾௭ = 𝑗𝛽௭, où 𝛽௭ ∈ ℝ est appelée « constante de phase », le mode 
est alors propagatif. Par ailleurs, pour un mode TEM la fréquence de coupure 𝑓௖ est nulle, 
contrairement aux modes TE, TM et hybrides. 
 
Les diagrammes de dispersion définissent les guides d’onde, car ils donnent de 
nombreuses informations, comme la fréquence de coupure 𝑓௖  des différents modes, la 
bande monomode (gamme de fréquences dans laquelle un seul mode se propage). 
D’autres paramètres peuvent aussi être déduits des diagrammes de dispersion comme la 
vitesse de propagation du paquet d’onde (vitesse de l’énergie) appelée vitesse de groupe 𝑣௚ ou encore la vitesse de phase 𝑣ம (vitesse de propagation des surfaces équiphases de 
l’onde incidente monochromatique). En effet, 𝑣௚ est déduite de la tangente de la courbe 
en un point, soit 𝑣௚ = 𝜕𝜔 𝜕𝛽௭⁄  et la vitesse de phase est la pente de la droite passant par 
un point et l’origine, donc 𝑣థ = 𝜔/𝛽௭. Le calcul de ces vitesses est détaillé dans l’annexe 
A. Avec la vitesse de groupe, il est aussi possible de différencier un mode gaucher (signes 
des vitesses de groupe et de phase opposés) d’un mode droitier (signes des vitesses de 
groupe et de phase similaires) [24]. 
La figure 1.5 représente un diagramme de dispersion quelconque. Sur ce 
diagramme de dispersion, le mode 1 est un mode gaucher et le mode 2 est un mode 
droitier. La bande monomode de ce guide d’onde est comprise entre les fréquences de 
coupure 𝑓௖ଵ et 𝑓௖ଶ.  
 





Figure 1.5 – Exemple de diagramme de dispersion. 
 
1.1.1.d.    Impédances de mode 
 
Il est possible de lier les champs électromagnétiques transverses par une 
impédance 𝑍௠௢ௗ௘ de mode représentée [11] sur la figure 1.6. 
 
 
Figure 1.6 – Représentation de l’impédance de mode. 
 
Chaque type de mode peut donc être caractérisé par son impédance 𝑍௠௢ௗ௘, selon : 
 
 𝐸ሬ⃗ ் = 𝑍௠௢ௗ௘൫𝐻ሬ⃗ ் × 𝑧൯. (1.19)  
 
 En utilisant les expressions des champs (1.13) et (1.14), on définit les impédances 
des modes TE, TM et TEM. Par ailleurs, il est aussi possible d’étendre les impédances de 
mode aux modes hybrides. 
 




? Modes TE : 
Pour les modes TE, comme 𝐸௭ est nul, (1.13) et (1.14) se simplifient en : 
 
 𝐸ሬ⃗ ் = −𝑗𝜔𝜇଴(𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥) ∇்𝐻௭ × 𝑧, (1.20)  
 𝐻ሬ⃗ ் = −𝛾௭(𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥) ∇்𝐻௭, (1.21)  
 
donc (1.19) devient : 
 
 
−𝑗𝜔𝜇଴(𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥) ∇்𝐻௭ × 𝑧 = 𝑍்ா ቆ −𝛾௭(𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥) ∇்𝐻௭ቇ × 𝑧. (1.22)  
 
 Ainsi : 
 
 𝑍்ா = 𝑗𝜔𝜇଴𝛾௭ . (1.23)  
 
L’impédance dépend donc de la fréquence et du milieu. Par ailleurs, si le mode 
est évanescent, l’impédance est inductive, l’énergie est donc réactive et emmagasinée. Et 
si le mode est propagatif, l’impédance est résistive, traduisant la propagation de l’énergie.  
 
? Modes TM : 
Pour les modes TM, comme 𝐻௭ est nul, (1.13) et (1.14) se simplifient en : 
 
 𝐸ሬ⃗ ் = −𝛾௭(𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥) ∇்𝐸௭ , (1.24)  
 𝐻ሬ⃗ ் = 𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥(𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥) ∇்𝐸௭ × 𝑧, (1.25)  
 
ainsi (1.19) devient : 
 
 
−𝛾௭(𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥) ∇்𝐸௭ = 𝑍்ெ ቆ 𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥(𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ𝜀௥) ∇்𝐸௭ × 𝑧ቇ × 𝑧 
 −𝛾௭∇்𝐸௭ = 𝑍்ெ𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥൫−𝑧 × (∇்𝐸௭ × 𝑧)൯ 
 −𝛾௭∇்𝐸௭ = 𝑍்ெ𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥(−∇்𝐸௭). 
(1.26)  
 
Et finalement : 





 𝑍்ெ = 𝛾௭𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥ . (1.27)  
 
Si le mode est évanescent, l’impédance est capacitive, l’énergie est donc réactive 
et emmagasinée. Et si le mode est propagatif, l’impédance est résistive, traduisant la 
propagation de l’énergie. Comme pour un mode TE, l’impédance varie en fréquence et 
dépend du milieu. 
 
? Modes TEM : 
Pour les modes TEM, 𝐸௭ et 𝐻௭ sont nuls, donc l’équation (1.11) est utilisée : 
 
 ∇ × 𝐻ሬ⃗ = 𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥𝐸ሬ⃗ . (1.28)  
 
En se servant de (1.12) : 
 
 
(∇୘ − 𝛾௭𝑧) × 𝐻ሬ⃗ ் = 𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥𝐸ሬ⃗ ் 




 𝑍்ாெ = 𝛾௭𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥ = 𝑗𝑘଴√𝜀௥𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥ = 𝜔ඥ𝜇଴𝜀଴𝜀௥𝜔𝜀଴𝜀௥ . (1.30)  
 
Ainsi, 𝑍்ாெ vaut, finalement : 
 
 𝑍்ாெ = ඨ 𝜇଴𝜀଴𝜀௥ . (1.31)  
 
 L’impédance est alors toujours résistive et ne dépend pas de la fréquence, mais 
dépend du milieu. Le mode est effectivement par définition toujours propagatif            
(𝛾௭ = 𝑗𝑘଴√𝜀௥ et 𝑓௖ = 0 GHz). 
 
? Modes hybrides : 
Pour les modes hybrides, le calcul des impédances a été développé dans [25]. Les 
équations (1.13), (1.14) et (1.18) sont utilisées pour donner l’expression des impédances 
de modes hybrides. 
Il est possible de lier les composantes 𝐸௭  et 𝐻௭  (qui sont non nulles) par :          𝐻௭ = 𝛼𝐸௭ et 𝐸௭ = ଵఈ 𝐻௭, où 𝛼 ∈ ℝ. Si 𝜶 est nul le mode est TM, si 𝜶 tend vers l’infini 
le mode est TE. En considérant ce lien entre 𝐸௭ et 𝐻௭, (1.13) et (1.14) s’écrivent : 
 




 𝐸ሬ⃗ ் = − 𝛾௭𝑘௖ଶ ∇்𝐸௭ − 𝑗𝜔𝜇଴𝑘௖ଶ 𝛼∇்𝐸௭ × 𝑧, (1.32)  




 ∇்𝐸௭ = ൬𝑈ଵ𝑈ଶ൰, donc ∇்𝐸௭ × 𝑧 = ൬ 𝑈ଶ−𝑈ଵ൰, (1.34)  
 
on a : 
 
 𝐸ሬ⃗ ் = ⎝⎛
− 𝛾௭𝑘௖ଶ − 𝑗𝜔𝜇଴𝛼𝑘௖ଶ𝑗𝜔𝜇଴𝛼𝑘௖ଶ − 𝛾௭𝑘௖ଶ ⎠⎞ ቌ
𝑈ଵ      𝑈ଶቍ = 𝑀ଵ ൬𝑈ଵ𝑈ଶ൰. (1.35)  
 
De même, en utilisant (1.33), et la relation 𝐴 × ൫𝐵ሬ⃗ × 𝐶൯ = ൫𝐴. 𝐶൯𝐵ሬ⃗ − ൫𝐴. 𝐵ሬ⃗ ൯𝐶, on 
a : 
 
 𝐻ሬ⃗ ் × 𝑧 = ⎝⎛
− 𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥𝑘௖ଶ − 𝛾௭𝛼𝑘௖ଶ𝛾௭𝛼𝑘௖ଶ − 𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥𝑘௖ଶ ⎠⎞ ቌ
𝑈ଵ      𝑈ଶቍ = 𝑀ଶ ൬𝑈ଵ𝑈ଶ൰. (1.36)  
 
Ainsi, d’après (1.19), l’impédance de mode hybride 𝑍ு est définie par : 
 




 𝑀ଶି ଵ = 𝑘௖ଶ𝛾௭ଶ𝛼ଶ − 𝜔ଶ𝜀଴ଶ𝜀௥ଶ ൬−𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥ 𝛾௭𝛼−𝛾௭𝛼 −𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥൰. (1.38)  
 
Finalement, l’impédance de mode hybride est : 
 
 𝑍ு = 1𝛾௭ଶ𝛼ଶ − 𝜔ଶ𝜀଴ଶ𝜀௥ଶ ൬𝑗𝜔𝛾௭(𝜀଴𝜀௥ + 𝜇଴𝛼ଶ) −𝛼(𝛾௭ଶ + 𝜔ଶ𝜇଴𝜀଴𝜀௥ )𝛼(𝛾௭ଶ + 𝜔ଶ𝜇଴𝜀଴𝜀௥ ) 𝑗𝜔𝛾௭(𝜀଴𝜀௥ + 𝜇଴𝛼ଶ) ൰. (1.39)  
 
Si 𝛼 est nul, on retrouve l’impédance de mode TM : 
 




 𝑍ு = 𝛾௭𝑗𝜔𝜀଴𝜀௥ 𝐼ଶ = 𝑍்ெ𝐼ଶ, (1.40)  
 
où 𝐼ଶ = ቀ1 00 1ቁ. De même, si 𝛼 tend vers l’infini, on retrouve l’impédance de mode TE : 
 
 𝑍ு = 𝑗𝜔𝜇଴𝛾௭ 𝐼ଶ = 𝑍்ா𝐼ଶ. (1.41)  
 
1.1.2. Les guides d’onde à paroi non métallique 
 
Tous les outils qui ont été présentés (équation d’Helmholtz, modes de 
propagation, diagrammes de dispersion, impédances de mode) dans le cadre de l’étude 
des guides d’onde classiques peuvent être utilisés pour les guides d’onde à paroi 
anisotrope ou à métamatériaux.  
 
1.1.2.a.    Les guides d’onde à paroi anisotrope 
 
Les premiers travaux sur les guides d’onde à paroi anisotrope ont été publiés dans 
les années 50 [26]. La paroi est décrite par une impédance de surface définie suivant 
(1.42) représentant les propriétés électromagnétiques.  
 
 𝑍 = 12 𝐸ሬ⃗ ଶ𝑆. 𝑛ሬ⃗ , (1.42)  
 
où 𝑆  est le vecteur de Poynting et 𝑛ሬ⃗  la normale à la surface orientée vers la surface 
anisotrope. Pour les guides d’onde cylindriques, deux impédances sont ainsi définies : 
l’impédance axiale 𝑍௭ et l’impédance circonférentielle 𝑍థ, représentées sur la figure 1.7. 
 
 
Figure 1.7 – Définition des impédances de surface pour un guide d’onde cylindrique à parois 
anisotropes [26]. 
 
Ces définitions d’impédance sont utilisées dans les travaux de B. MacA. Thomas 
et H. C. Minnett [23]. Pour caractériser les guides d’onde à paroi anisotrope idéale 
(définie par les impédances de surface), l’équation de dispersion (1.43) a été développée 
pour les modes d’ordre 𝑚 supérieur ou égal à un. 






൤𝑢௔𝐽௠(𝑢௔)𝑘଴𝑎 ൨ଶ 𝑋క𝑋௭ + 𝑢௔𝐽௠(𝑢௔)𝐽௠ᇱ (𝑢௔)𝑘଴𝑎 ൤𝑋క − 1𝑋௭൨+ ൤𝑚𝐽௠(𝑢௔)𝑢௔ ൨ଶ ቈ1 − ൬ 𝑢௔𝑘଴𝑎൰ଶ቉ − [𝐽௠ᇱ (𝑢௔)]ଶ = 0, (1.43)  
 
où 𝑢௔ = 𝑘௖𝑎 , 𝑘௖  la constante de coupure, 𝑎  le rayon du guide cylindrique, 𝑘 = 𝑘଴  le nombre d’onde dans le vide, 𝑚 l’ordre du mode, 𝐽௠ la dérivé de Bessel d’ordre 𝑚 et 𝐽௠ᇱ  
sa dérivée. Ces deux fonctions et leurs zéros sont rappelés en annexe B. 𝑋క  est la 
réactance de surface perpendiculaire à la direction de propagation et 𝑋௭ la réactance de 
surface dans la direction de propagation :  
 
 𝑋௭ = 𝑗𝐸௭(𝑢௔)𝑍଴𝐻క(𝑢௔)  et 𝑋క = −𝑗𝐸క(𝑢௔)𝑍଴𝐻௭(𝑢௔), (1.44)  
 
avec 𝐻௭, 𝐸௭, respectivement, le champ d’induction magnétique et le champ électrique 
dans la direction de propagation (𝑧) et 𝐻క , 𝐸క  le champ d’induction magnétique et le 
champ électrique dans la direction perpendiculaire à la direction de propagation, mais 
tangente à la surface (𝜉).  
 
Pour chaque surface ൫𝑋௭, 𝑋క൯ , il existe une autre surface définie par                   ൫𝑋௭ᇱ = −1/𝑋క , 𝑋కᇱ = −1/𝑋௭൯ donnant une équation de dispersion (1.43) identique. Les 
caractéristiques de propagation de ces modes sont alors identiques. Ces modes sont 
appelés modes duaux.  En respectant la condition des modes hybrides « équilibrés » 
(pour laquelle 𝜅 vaut plus ou moins un), il vient 𝑋௭𝑋క = −1. Sur la figure 1.8, les lignes 
en pointillé gras représentent les combinaisons ൫𝑋௭, 𝑋క൯ respectant cette condition. Pour 
ces parois, chaque mode est son propre dual, ainsi, 𝑋௭ᇱ = 𝑋௭ et 𝑋కᇱ = 𝑋క.  
 





Figure 1.8 – Diagramme des réactances de surface avec 𝑿𝝃 tracées en fonction de 𝑿𝒛. Les échelles 
sont linéaires entre [−𝟏; 𝟏] mais pour ห𝑿𝝃/𝒛ห > 𝟏 les échelles sont ±𝟐 − 𝟏/𝑿𝝃/𝒛. Les surfaces duales 
sont indiquées par D, D’ [23]. 
 
Ainsi, en résolvant l’équation de dispersion (1.43) pour diverses combinaisons ൫𝑋௭, 𝑋క൯, leur influence a été observée sur les diagrammes de dispersion, pour les modes 
d’ordre 𝑚  égal à un, et présentée sur la figure 1.9. Le cas PEC (Perfect Electric 
Conductor) est représenté en gras et les cas « équilibrés » sont représentés en pointillés. 
Les modes de propagation et leur fréquence de coupure varient en fonction de la paroi du 
guide. Cette propriété est donc intéressante puisque l’on peut jouer sur ces valeurs pour, 
par exemple, réduire la taille d’un guide d’onde, ou changer de mode fondamental. La 
réduction de la taille a été proposée dans [25], [27] - [29] et est présentée dans la section 
1.1.2.b). Quant au changement du mode fondamental, cette étude est proposée dans le 
chapitre 3 de ce manuscrit. 
 





Figure 1.9 – Diagrammes de dispersion des modes propagatifs en fonction de 𝒌𝒂. Pour 𝜷𝒛/𝒌 < 𝟏, l’ordonnée est 𝜷𝒛/𝒌, sinon l’ordonnée est 𝒌/𝜷𝒛 [23].  
 
Dans ces travaux [23], les parois anisotropes ont été caractérisées par les 
réactances de surfaces, ce qui invite à caractériser les métamatériaux de la même façon : 
par des réactances (ou impédances) de surface équivalentes. Or, une autre approche a été 
mise en avant, en considérant le métamatériau par sa permittivité 𝜀 et sa perméabilité 𝜇 
équivalentes [27], [28]. En 1968, Veselago [30] a démontré, théoriquement, qu’il était 
possible d’avoir des matériaux dits DNG (pour double-negative) : avec des permittivité 
et perméabilité négatives. C’est pourquoi, dans [27], [28] les métamatériaux étudiés sont 
caractérisés par le couple (𝜀;  𝜇) . Dans la section 1.1.2.b, les deux méthodes de 
caractérisation sont illustrées. 
 
1.1.2.b.    Les guides d’onde à paroi en métamatériaux 
 
La première approche de caractérisation des métamatériaux présentée est celle 
proposée dans [27], [28], avec le couple (𝜀;  𝜇). 
 
? Modèle avec des permittivité et perméabilité effectives : 
Dans [27], la fréquence de coupure du mode HE11 d’un guide d’onde de rayon 𝑏 = 15 mm avec un diélectrique dans la région 𝑏 − 𝑎 = 1 mm a été étudiée en fonction 
de la permittivité du diélectrique. Ce guide est représenté sur la figure 1.10a). 
 





Figures 1.10 – a) Guide d’onde (𝜺𝒓𝟏 = 𝝁𝒓𝟏 = 𝟏) et 𝝁𝒓𝟐 = 𝟏, et b) fréquence de coupure du mode HE11 
en fonction de la permittivité 𝜺𝒓𝟐, représentée par les courbes en ligne noire et cercles gris. Les tirets 
gris représentent 𝜺𝒓𝟐 respectant le modèle de Drude avec 𝝎𝒆𝒑 = 𝟑. 𝟓𝟓𝟎 GHz et 𝝎𝒕 = 𝟎 [27]. 
 
La figure 1.10b) montre que pour des valeurs absolues fortes de 𝜀௥ଶ la fréquence 
de coupure reste proche de 5.89 GHz. En se rapprochant de zéro, la fréquence de coupure 
varie rapidement : elle augmente pour les valeurs positives, et diminue pour les valeurs 
négatives. Les matériaux pour lesquels 𝜀௥ଶ tend vers 0ି sont appelés ENNZ (Epsilon 
Negative and Near Zero), parallèlement les matériaux pour lesquels 𝜀௥ଶ tend vers 0ା sont 
appelés EPNZ (Epsilon Positive and Near Zero). Dans cette étude [27], il a été démontré 
qu’en utilisant des diélectriques ENNZ, il serait, théoriquement, possible de réduire la 
section jusqu’à 75%. 
 
Les travaux de [27] ont permis à cette même équipe, J. G. Pollock et A. K. Iyer, 
de proposer un guide d’onde de section réduite avec un métamatériau ENNZ dans [28]. 
Le mode fondamental du guide recherché est le mode hybride HE11. Pour se rapprocher 
d’un métamatériau, l’étude menée sur la permittivité 𝜀ଶ̿ et la perméabilité ?̿?ଶ est faite en 
considérant la paroi anisotrope : 𝜀ଶ̿  et ?̿?ଶ  sont donc considérées comme un tenseur 
diagonal exprimé en coordonnées cylindriques, (1.45). 
 
 𝜀ଶ̿ = ቎𝜀ఘଶ 0 00 𝜀ఏଶ 00 0 𝜀௭ଶ቏ 𝜀଴ et ?̿?ଶ = ቎𝜇ఘଶ 0 00 𝜇ఏଶ 00 0 𝜇௭ଶ቏ 𝜇଴ (1.45)  
 
 Le métamatériau proposé dans cet article est réalisé à l’aide d’une implémentation 
PCB (Printed Circuit Board). Aucun fil dans la section longitudinale n’est considéré donc  𝜀௭ଶ  vaut un. Par ailleurs, celui-ci est considéré uniaxial et sans réponse transverse 
magnétique, ainsi 𝜀ఘଶ, 𝜀ఏଶ  et 𝜀௧ଶ  sont égaux et 𝜇ఘଶ  et 𝜇ఏଶ  valent un. Les paramètres à 
déterminer sont donc 𝜀௧ଶ et 𝜇௭ଶ. 
La permittivité 𝜀௧ଶ tendant vers 0ି est créée grâce à des charges inductives 𝐿଴. En 
effet, cette permittivité peut s’écrire selon un modèle de Drude (1.46) où la fréquence 
plasma 𝑓௘௣  dépend de 𝐿଴ . Quant à 𝜇௭ଶ , les auteurs supposent une dispersion de type 
Lorentz, ainsi 𝜇௭ଶ est proche de l’unité. 
  




 𝜀௧ଶ = 𝜀௣ ൬1 − ቀ௙೐೛௙ ቁଶ൰ avec 𝑓௘௣ = ଵଶగට ௚ఌ೛௅బௗ (1.46)  
 
où 𝜀௣ = 1.438 est la permittivité intrinsèque du segment de la ligne de transmission, 𝑓௘௣ = 3.963 GHz la fréquence plasma, 𝑔 = 0.7156 et 𝑑 = 𝑝థ(𝑎 + 𝑏)/2 = 10.88 mm 
des paramètres géométriques et 𝐿଴ = 8.4 nH. La cellule élémentaire du métamatériau 
proposé est représentée sur les figures 1.11.   
 
 
Figures 1.11 – Cellules élémentaires a) simulée et b) fabriquée en PCB [28]. 
 
Ce métamatériau a finalement été implémenté dans un guide d’onde, représenté 
sur la figure 1.12a), pour effectuer des mesures présentées sur les figures 1.12c). Ces 
mesures correspondent aux résultats obtenus en simulation lorsque le métamatériau est 
assimilé à une couche anisotrope. La figure 1.12c) (i) représente les paramètres de 
transmission mesurés (en traits pleins) et simulés (en pointillés), en présence du 
métamatériau lined (en noir) et sans métamatériau unlined (en gris). La figure 1.12c) (ii) 
représente les paramètres de réflexion au port 1 (en noir) et au port 2 (en gris) mesurés 
(en traits pleins) et simulés (en pointillés). On constate notamment que le guide métallique 
de fréquence de coupure 5.857 GHz est sous coupure (pertes d’insertion à 3.5 GHz de 34 dB) alors que le guide à métamatériau transmet même si les pertes sont importantes. 
Grâce au métamatériau la section a été réduite de 60%.  
 





Figures 1.12 – a) Guide d’onde à métamatériau, b) dispositif de mesure et c) comparaison des 
paramètres de transmission (i) et réflexion (ii) mesurés et simulés [28]. 
 
? Modèle avec des impédances de surface : 
En s’inspirant des travaux de B. MacA. Thomas et H. C. Minnett, la Théorie 
Modale Elargie (TME) a été développée [25], [31] et utilisée pour réduire la section des 
guides d’onde rectangulaires [25], [29]. La figure 1.9 prouve qu’en changeant les 
impédances de surface d’un guide d’onde il est possible de modifier la fréquence de 
coupure du mode fondamental. Ainsi dans [29], dans un guide d’onde de dimension      𝑎 × 𝑏 (𝑎 = 15 mm, 𝑏 = 29.21 mm), des parois anisotropes ont été ajoutées sur les murs 𝑥 = 0  et 𝑥 = 𝑏  avec 𝑍௧ = ா೤ு೥ = ଽଵ଴ 𝑗𝑍଴  et 𝑍௭ = − ா೥ு೤ = ସହ 𝑗𝑍଴ , comme présenté sur la 
figure 1.13a). La fréquence de coupure de ce guide est d’environ 2.8 GHz, proche de celle 
du guide 𝑊𝑅229 (2.6 GHz) comme en attestent les diagrammes de dispersion de la 
figure 1.13b). Or les dimensions du guide 𝑊𝑅229  sont de 𝑎 = 58.17  mm et                     𝑏 = 29.08 mm. La réduction de la section du guide est alors de 74%, avec conservation 
de la bande monomode. 
 
 
Figures 1.13 – a) Guide d’onde rectangulaire à parois anisotropes et b) son diagramme de dispersion 
comparé au guide d’onde 𝑾𝑹𝟐𝟐𝟗 [29]. 
 




En gardant le 𝑊𝑅229 comme référence, un métamatériau en forme de PIC a été 
proposé dans [25]. L’optimisation de la cellule élémentaire, représentée sur la figure 
1.14a), a été faite sur les impédances de surface 𝑍௧ et 𝑍௭. Les critères d’impédances à 
respecter (représentés pas des lignes en tirets rouges sur les figures 1.14b)) ont été déduits 
d’un tableau représentant des diagrammes de dispersion pour diverses combinaisons (𝑍௧, 𝑍௭), en ayant le même objectif que dans [29] (𝑓௖ proche de celle du 𝑊𝑅229). Par 
ailleurs, on constate sur les figures 1.14b) que ces impédances de surface varient en 
fréquence et en fonction de l’angle d’incidence pour ce métamatériaux en forme de pic.  
 
 
Figures 1.14 – a) Cellule élémentaire du métamatériau PIC et b) impédances de surface équivalentes 
de ce PIC [25]. 
 
Ce métamatériau a été inséré dans un guide de section 36 mm × 29.08 mm, de 
longueur 𝑙 = 225 mm, présenté sur la figure 1.15a). Puis les simulations et mesures des 
paramètres de transmission et réflexion ont été comparées. Comme le montre la figure 
1.15b), les mesures sont en accord avec les simulations. Un mode de propagation est donc 
bien présent à des fréquences sous coupure du guide métallique de même section, pour 
lequel 𝑓௖೅ಶబభ  vaut 5.14 GHz. En effet, le mode fondamental de ce guide à métamatériaux 
se propage à partir de 2.9 GHz. La section comparée à celle du guide 𝑊𝑅229 a donc été 
réduite de 38%. 
 





Figures 1.15 – a) Guide d’onde PIC et b) comparaison des paramètres S simulés et mesurés [25]. 
 
 Cet état de l’art a permis de mettre en avant l’utilité des métamatériaux dans les 
guides d’onde, notamment pour la réduction de leur section. Ainsi, naturellement l’effet 
de leur insertion sur les parois des antennes cornets est analysé ci-après. 
 
1.2. Les antennes à ouverture 
 
Les antennes cornets, représentées sur les figures 1.16, sont largement répandues 
tant dans le milieu spatial (satellites télécommunications, source pour des systèmes 




Figures 1.16 – Exemple d’antennes cornets de type a) plan E, b) plan H, c) pyramidale et d) conique 
[9]. 





 Dans [32], l’utilisation de parois anisotropes sur un cornet a permis de diminuer 
le niveau des lobes secondaires. Dans l’optique d’améliorer les performances des cornets, 
une étude avec une paroi à métamatériaux semble être une piste intéressante. Ainsi, dans 
la section 1.2.3 de ce manuscrit, un état de l’art sur les cornets à parois métamatériaux est 
proposé. De plus, comme ces antennes peuvent être caractérisées à l’aide de la technique 
du mode-matching, les antennes de type OEWG (Open-Ended WaveGuide – guide d’onde 
ouvert) sont introduites dans la section 1.2.2. Par ailleurs, pour caractériser les antennes, 





Les principales caractéristiques des antennes sont présentées dans cette partie : les 
diagrammes de rayonnement, la cartographie des champs, la directivité et le gain et enfin 
la polarisation. 
 
1.2.1.a.    Diagramme de rayonnement 
 
Le diagramme de rayonnement d’une antenne est la représentation de la densité 
de puissance émise par l’antenne sur une sphère centrée sur elle comme représenté sur la 
figure 1.17 [9]. 
 
 
Figure 1.17 – Exemple de diagramme de rayonnement [9]. 
 
On peut alors définir trois types majeurs de rayonnement : un rayonnement 
isotrope, omnidirectionnel et directionnel.  
 
? Rayonnement isotrope : 
Il correspond à un rayonnement identique dans toutes les directions. Son 
diagramme est donc une sphère centrée sur l’antenne, comme présentée sur la figure 1.18. 




Ce type de rayonnement est, donc, idéal et n’est pas physiquement réalisable, car 
l’antenne doit être considérée comme un point et sans masse.  
 
 
Figure 1.18 – Diagramme de rayonnement isotrope. 
 
? Rayonnement omnidirectionnel : 
Ce type de rayonnement est celui s’approchant le plus du cas du rayonnement 
idéal isotrope. En effet, le rayonnement est alors quasiment isotrope pour un plan donné 
et directionnel pour son plan orthogonal. Sur la figure 1.19, le plan non directionnel est 
celui de l’azimut (coupe en 𝜃  fixe et variation en 𝜙), son plan orthogonal est alors 
l’élévation (coupe en 𝜙 fixe et variation en 𝜃).  
 
 
Figure 1.19 – Rayonnement omnidirectionnel [9]. 
 
? Rayonnement directionnel : 
Par opposition à ces deux rayonnements, le rayonnement directionnel permet de 
recevoir l’onde électromagnétique dans une direction particulière. Les figures 1.20 
représentent le rayonnement d’une antenne cornet, directionnel dans le plan E. 
 





Figures 1.20 – Diagramme de rayonnement a) 3D et b) dans les plans E et H d’un cornet de type plan 
E [9]. 
 
Les figures 1.18, 1.19 et 1.20a) montrent les diagrammes de rayonnement dans 
l’espace, mais il est aussi possible de les représenter dans des plans de coupe, comme sur 
la figure 1.20b).  
Directement lisible sur les diagrammes de rayonnement, l’angle d’ouverture à   −3 dB (ou Half-Power BeamWidth – HPBW) est un critère important. En effet, cet angle 
(pour lequel l’intensité vaut la moitié de l’intensité maximale) décrit un secteur angulaire 
dans lequel le maximum du faisceau électromagnétique est contenu. Il correspond à la 
zone de l’espace où l’antenne est supposée transmettre ou recevoir le signal. Dans le cas 
des cornets, cet angle dépend de la longueur et de l’angle d’ouverture du cornet, comme 
on peut le constater sur la figure 1.21. 
 





Figure 1.21 – Angle d’ouverture à −𝟑  dB d’un cornet de type plan E en fonction de l’angle 
d’ouverture du cornet [9]. 
 
Chaque longueur de cornet possède un angle d’ouverture 𝜓௘ pour lequel l’angle d’ouverture à −3 dB est minimal. Plus 𝜓௘ est grand plus le HPBW est élevé. 
 
1.2.1.b.    Distribution des champs électromagnétiques 
 
Une autre façon de caractériser la distribution des champs électromagnétiques à 
l’ouverture d’une antenne se base sur la définition proposée par P.-S. Kildal et E. Lier en 
1988 [33], [34]. En effet, par analogie avec le domaine acoustique, P.-S. Kildal a étendu 
les définitions de surfaces soft et hard à l’électromagnétisme. Ainsi, une surface est dite 
soft si, sur cette surface, la densité de flux d’énergie est nulle quel que soit la polarisation 
du champ électrique. Au contraire, sur une surface hard, la densité de flux d’énergie est 
maximale. Au niveau de la distribution du champ électrique, une surface soft présente un 
champ nul sur les parois et de faibles lobes secondaires. Quant à la surface hard, celle-ci 
a une distribution uniforme dans la section transverse ainsi qu’une directivité élevée. Les 
figures 1.22 représentent respectivement les diagrammes de rayonnement de distributions 
soft et hard, et les cartographies à l’ouverture de ces distributions. 
 





Figures 1.22 – a) Diagrammes de rayonnement de cornets soft et hard [34] et cartographies 
normalisées du champ électrique de cornets b) hard ou c) soft. 
 
1.2.1.c.    Directivité et gain  
 
La directivité 𝐷  d’une source anisotrope est le rapport entre son intensité de 
rayonnement 𝑈 dans une direction et l’intensité d’une source isotrope 𝑈଴ (1.47). 
 
 𝐷 = 𝑈𝑈଴ = 4𝜋𝑈𝑃௥௔ௗ , (1.47)  
 
où 𝑃௥௔ௗ est la puissance totale rayonnée, définie par (1.48) [9], [10]. 
 
 ቐ𝑈 = 12 Re൫𝐸ሬ⃗ × 𝐻ሬ⃗ ∗൯,𝑃௥௔ௗ = ∯ 𝑈𝑑Ω, ஐ       (1.48)  
 
avec 𝐻ሬ⃗ ∗ le conjugué complexe de 𝐻ሬ⃗  et 𝑑Ω un élément de l’angle solide d’une sphère.  
 
 Pour les cornets, la directivité dépend des dimensions, comme le montre la figure 
1.23.  
 





Figure 1.23 – Directivité d’un cornet E en fonction des dimensions [9]. 
 
On constate, ainsi, que la directivité augmente lorsque le diamètre du cornet 
augmente jusqu’à atteindre un maximum à partir duquel elle diminue.  
 
Le gain 𝐺  prend en compte l’efficacité 𝑒௖ௗ  de l’antenne (1.49). L’efficacité permet d’estimer les pertes dues à la structure de l’antenne (comme les réflexions dues à 
une mauvaise adaptation, les pertes diélectriques, métalliques). 
 
 𝐺 = 𝑒௖ௗ𝐷. (1.49)  
 
 Lorsque l’on effectue des mesures, l’intensité de rayonnement 𝑈  est mesurée. 
Ceci permet donc d’obtenir la directivité de l’antenne. Pour déterminer le gain, on utilise 
une antenne étalon dont le gain est connu, ou on mesure les pertes de l’antenne sous-test. 
Il y a donc deux mesures à faire pour obtenir le gain. 
 
1.2.1.d.    Polarisation 
 
La polarisation d’une antenne correspond à l’orientation du champ électrique 
instantané qu’elle émet observée dans le sens de propagation [9]. Il existe alors différents 
types de polarisation représentés sur les figures 1.24. 
 





Figure 1.24 – Exemple de polarisations. 
 
Pour la polarisation rectiligne, la direction du champ électrique est constante au 
cours du temps et de la propagation. Pour la polarisation circulaire, la direction du champ 
électrique tourne au cours du temps, mais l’amplitude reste constante. Pour la 
polarisation elliptique (non représentée sur cette figure), la direction tourne aussi au 
cours du temps et l’amplitude est non constante. 
 
 Les principaux paramètres utilisés pour caractériser les antennes ont été définis 
dans cette partie. Ils sont utilisés dans les sections 1.2.2 et 1.2.3 pour caractériser 
respectivement les OEWG et les cornets.  
 
1.2.2. Les guides d’onde ouverts à parois en métamatériaux 
  
? OEWG avec PCB : 
Le guide d’onde développé dans [27], [28] est maintenant utilisé dans [35], [36] 
comme un OEWG. Ce guide à section ouverte, représenté sur la figure 1.25a), est placé 
dans une chambre anéchoïque pour mesurer le coefficient de réflexion et le diagramme 
de rayonnement dans les plans E et H, présentés sur les figures 1.25c) à 1.25d). 
 





Figures 1.25 – a) OEWG, b) coefficient de réflexion ; c) coupe plan E et d) coupe plan H du 
diagramme de rayonnement à 𝟑. 𝟕𝟎 GHz. Les mesures sont représentées en vert, et les simulations 
en pointillées bleus [35], [36]. 
 
Il y a une forte congruence entre les mesures et les simulations. La fréquence de 
résonance de cet OEWG est de 3.76  GHz, soit 37% en dessous de la fréquence de 
résonance attendue pour un OEWG en paroi PEC. La bande passante mesurée pour une 
réflexion inférieure à −10 dB est de 100 MHz. L’OEWG fonctionne donc en bande 
étroite. Concernant le diagramme de rayonnement, les résultats sont en accord avec ceux 
publiés dans [35] présentés sur les figures 1.26. Dans cet article, différents OEWG sont 
étudiés, notamment, un OEWG standard de rayon 2𝑏 et un OEWG sous-coupure de rayon 𝑏, présentés sur les figures 1.26a). Les diagrammes de rayonnement de ces deux guides 
ouverts sont représentés sur les figures 1.26c) et d) respectivement en trait plein noir et 
en pointillé noir. On constate que les performances de l’OEWG réduit sont équivalentes 
à celles du guide en PEC de section deux fois plus grande, en terme d’angle d’ouverture 
à −3 dB mais le gain est légèrement réduit. 
 





Figures 1.26 – a) OEWG (i) standard, (ii) sous coupure et (iii) à métamatériaux, b) tableau des 
paramètres de rayonnement ; c) coupe plan E et d) coupe plan H du diagramme de rayonnement 
[35]. 
 
? OEWG avec métamatériau PIC : 
Dans [25], le guide d’onde présenté sur la figure 1.15a) a été tronqué pour créer 
un OEWG de longueur de 171 mm, représenté sur les figures 1.27. Les quatre parois de 
cet OEWG ont été réalisées par usinage séparément, puis elles ont été assemblées.  
 
 
Figures 1.27 – OEWG avec métamatériau PIC [25]. 
 
Grâce à la figure 1.28a), on constate que le champ est très apodisé et quasiment 
nul au niveau des parois, l’antenne est donc de type soft. Les performances de cet OEWG 
ont été comparées au cas métallique : la directivité maximale est plus faible, mais cela 
était attendu comme la section est nettement réduite (38.4%), comme constaté sur la 
figure 1.28b). De plus, des mesures ont été effectuées dans une chambre anéchoïque à 
l’aide de la Stargate SG64 développée par l’entreprise MVG, en photographie sur la 




figure 1.28c). Ces mesures correspondent bien aux simulations, dont la comparaison est 
présentée sur la figure 1.28d) : le gain maximal est de 3.3 dBi en mesure contre 3.8 dBi 
en simulation. L’angle d’ouverture à −3 dB est de 94° pour 𝜙 = 0° et de 154° pour   𝜙 = 90°. 
 
 
Figures 1.28 a) Amplitude normalisée du champ électrique à l’ouverture de l’OEWG, b) Directivité 
de l’OEWG comparée à celle de l’OEWG métallique de dimensions standards, c) Mesure de l’OEWG 
dans la Stargate SG64 de MVG et d) Gain de l’OEWG mesuré et simulé [25]. 
 
1.2.3. Les cornets 
 
1.2.3.a.    Les cornets soft et hard 
 
A la suite de l’article [33], l’auteur P.-S. Kildal s’associe avec E. Lier dans l’article 
[34] pour proposer une analyse des surfaces soft et hard dans les cornets. Dans la 
continuité de ces travaux, E. Lier relie les impédances de surface 𝑍௧ et 𝑍௭ (1.50) à ces 
propriétés de distribution dans [15]. 
 
 𝑍௧ = ா೟ு೥ et 𝑍௭ = − ா೥ு೟ (1.50)  
 
où 𝑍௧ est l’impédance de surface vue par le mode TE, 𝑍௭ celle vue par le mode TM, 𝐸௧ et 𝐻௧ respectivement les champs électrique et magnétique dans la direction perpendiculaire 
à la propagation (sur la figure 1.7 ils sont notés 𝐸஍ et 𝐻஍) donc tangents à la surface. 
Ainsi, avec (1.49), pour une surface soft 𝑍௧  tend vers zéro et 𝑍௓  vers l’infini et 
réciproquement pour une surface hard 𝑍௧ tend vers l’infini et 𝑍௭ vers zéro. Par abus de 
langage, on considère que ce sont les parois qui conduisent aux propriétés soft et hard des 
antennes. 




 Dans [37], E. Lier a proposé une synthèse des différents travaux menés sur les 
antennes à modes hybrides. Pour cela, il a établi le tableau présenté sur la figure 1.29. 
D’après cette figure pour donner aux cornets les propriétés soft et hard, des corrugations 
peuvent être utilisées : les corrugations soft et hard. Les corrugations soft sont les plus 
connues et souvent utilisées comme source dans les antennes à réflecteurs, [5], [13]. Les 
corrugations sont perpendiculaires à la direction de propagation, ce qui les rend 
notamment plus difficiles à fabriquer. Au contraire, les corrugations hard sont dans le 
sens de la propagation et l’espace entre elles est rempli de diélectrique. Elles sont aussi 
employées comme alimentation de réflecteur [38]. Généralement, la hauteur de 
corrugations vaut environ 𝜆଴,௠௔௫/4 , avec 𝜆଴,௠௔௫  la longueur d’onde dans le vide 
maximale de la bande passante.  
 





Figure 1.29 – Classification des cornets à mode hybride [37], avec la désignation soft ou hard, l’année 









1.2.3.b.    Les cornets à paroi en métamatériaux 
 
? Optimisation à l’aide de la condition hybride équilibrée : 
En 2010, E. Lier a publié plusieurs études sur les cornets à métamatériaux [39] - 
[44]. Dans ces articles, les métamatériaux ont été optimisés selon une condition dite 
hybride « équilibrée » rappelée dans les sections 1.1.1b) et 1.1.2a). En appliquant cette 
condition aux impédances de modes 𝑍்ா et 𝑍்ெ, [17], il vient alors : 
 
 𝑍்ா . 𝑍்ெ = 𝑍଴ଶ. (1.51)  
 
Cependant, il n’y a pas de preuve d’unicité de la solution. En effet, les guides 
d’onde et OEWG présentés dans les sections 1.1.2 et 1.2.2 n’ont pas été optimisés selon 
ce critère pourtant les objectifs fixés ont été atteints. D’autres optimisations sont 
également présentées à la fin de cette section. 
 
A la suite des publications [39] - [44], un article proposant une exploration de 
diverses structures de métamatériaux dans des cornets a été publié en 2013 [21]. La cellule 
élémentaire d’une antenne à mode hybride à faible perte a été optimisée à l’aide d’un 
algorithme génétique. La géométrie est conçue par pixel : un bit dans le chromosome de 
l’algorithme génétique contrôle la présence d’un pixel métallique. Ce choix a été fait de 
façon à simplifier la fabrication du métamatériau à l’aide d’une technologie PCB.  
L’antenne recherchée opère dans la bande Ku : [11; 18] GHz. Pour être utilisée 
comme source de réflecteur dans un satellite de télécommunication, son diagramme de 
rayonnement doit être axisymétrique et sans polarisation croisée. Ainsi, la cellule 
élémentaire proposée est présentée sur la figure 1.30a). Les impédances de ce 
métamatériau sont aussi présentées sur la figure 1.30b), pour justifier le respect de la 
condition hybride « équilibrée ». 
 
 
Figures 1.30 – a) Cellule élémentaire du métamatériau, b) Réactances normalisées des polarisations 
TE (en rouge) et TM (tirets bleus). Les cercles noirs représentent le produit des impédances et la 
ligne verte l’impédance normalisée du vide 𝒁𝟎 [21]. 





Sur la figure 1.30a), on note la présence d’un via connecté à l’antenne (partie 
rouge sur la figure 1.30a)) permettant de relier les parties métalliques du métamatériau 
(parties bleues sur la figure 1.30a)). Par ailleurs, pour vérifier les performances de cette 
métasurface, une simulation sur HFSS a été effectuée. Ainsi, les diagrammes de 
rayonnement des figures 1.31 ont été comparés à ceux d’un cornet classique, aux 
fréquences 12 GHz et 18 GHz. 
 
 
Figures 1.31 – Diagrammes de rayonnement a) d’un cornet classique et b) du cornet à métasurface à 
la fréquence 𝟏𝟐 GHz, c) d’un cornet classique et d) du cornet à métasurface à la fréquence 𝟏𝟖 GHz 
[21]. 
 
Le niveau de polarisation croisée des cornets classiques est élevé : −19 dB à       12 GHz et −15.6 dB à 18 GHz, comme le montrent les figures 1.31a) et 1.31c). Le 
niveau des lobes secondaires est d’environ 15 dB pour ces deux fréquences, ce qui est 
élevé par rapport au cornet à métamatériau. En effet, grâce aux métamatériaux le niveau 
de polarisation croisée a été nettement réduit : −39 dB à 12 GHz et inférieur à −20 dB 
à 18 GHz, et le niveau des lobes secondaires est d’environ 20 dB, comme le montrent les 
figures 1.31b) et 1.31d). Les cartographies du champ électrique de ces deux cornets ont 
été tracées au milieu de bande à 14 GHz. Le fait d’ajouter ce métamatériau rend le cornet 
de type soft : on peut le constater sur la figure 1.32b) où le champ électrique est très 
apodisé par rapport au cas métallique. Ainsi, le fait d’avoir ajouté un métamatériau a 
permis de concevoir un cornet dans la bande Ku, avec un diagramme de rayonnement 
axisymétrique, avec une polarisation croisée très faible et de faibles lobes secondaires. 
 





Figures 1.32 – Cartographie du champ électrique à l’ouverture des cornets a) classique (mode TE11) 
et b) avec la métasurface (mode HE11), à 𝟏𝟒 GHz, et les lignes du champ [21]. 
 
? Optimisation à l’aide du cahier des charges de l’antenne : 
Dans l’article [8], une antenne cornet corruguée est proposée. Le cahier des 
charges de cette antenne est présenté sur la figure 1.33. Ainsi, elle doit fonctionner dans 
quatre bandes de fréquences : deux dans la bande Ka une en transmission et l’autre en 
réception, une dans la bande Q en transmission et la dernière en réception dans la bande 
V. Le logiciel utilisé pour optimiser les corrugations est le logiciel µWave Wizard, 
permettant des simulations utilisant la technique du mode-matching. Les spécifications 
sont utilisées pour définir la fonction coût à minimiser dans l’optimiseur du logiciel. 
Ainsi, les dimensions des corrugations varient jusqu’à ce que le cahier des charges soit 
atteint, sans tenir compte des impédances équivalentes de celles-ci. 
 
 
Figure 1.33 – Cahier des charges du cornet corrugué quadri-bande [8]. 
 
Ce cornet est optimisé en deux parties : une partie convertisseur de mode, 
représentée en jaune sur les figures 1.34a) et b), permettant de créer un mode hybride 
avec une faible polarisation croisée pour les trois bandes hautes, l’autre partie, représentée 
en rouge sur les figures 1.34a) et b), permettant de réaliser une forte efficacité à 
l’ouverture dans la bande de fréquences la plus basse. Les variables à optimiser sont 
représentées sur la figure 1.34a). Le cornet optimisé est représenté sur la figure 1.34b). 
Les résultats obtenus sont satisfaisants puisqu’ils répondent au cahier des charges. En 




effet, les figures 1.34c) et d) représentent les critères de convergence (polarisation croisée, 




Figures 1.34 – a) Définition des variables à optimiser dans les deux sections du cornet, b) cornet, c) 
niveaux de réflexion (en rouge) et de polarisation croisée (en bleu), et d) efficacité à l’ouverture après 
l’optimisation [8]. 
 
De plus les diagrammes de rayonnement ont été tracés sur les figures 1.35 pour 
chaque fréquence centrale des bandes passantes. Sur les figures 1.35a) et b), les co-
polarisations et polarisations croisées à 𝜙 = −45° sont superposées à celles dans le plan 𝜙 = 45°.  
Grâce aux corrugations, une antenne cornet quadri-bande a donc été conçue. Cette 
antenne présente de bonnes performances puisque les niveaux de polarisation croisée 
dans les hautes et basses fréquences sont faibles (respectivement inférieurs à −30 dB et −20  dB) et une bonne efficacité de surface est assurée dans les basses fréquences 
(supérieure à 85%). De plus dans chaque bande, les diagrammes présentent une assez 
bonne symétrie. Ainsi, un seul cornet présente des performances équivalentes en terme 
de diagramme de rayonnement et de niveau de réflexion à quatre cornets métalliques 
classiques (un pour chaque bande). L’efficacité est le seul paramètre à présenter de moins 
bonnes performances dans les trois dernières bandes passantes. Cependant, ce critère 
pourrait être amélioré car il n’a pas été pris en compte dans les critères d’optimisation. 
 





Figures 1.35 – Diagrammes de rayonnement et niveaux de polarisation croisée à a) 𝟏𝟖 GHz, b) 𝟐𝟖 
GHz, c) 𝟑𝟖 GHz et d) 𝟒𝟖 GHz [8]. 
 
1.2.4. Les lentilles à métamatériaux 
 
Dans les articles présentés précédemment les métamatériaux sont placés sur les 
parois des cornets. Il est également possible de les placer en ouverture des cornets : en 
tant que lentilles [45] - [53]. Les structures des trois derniers articles sont présentées dans 
cette section, car ils présentent trois types de lentilles à métamatériaux : avec 
diélectriques, avec des SRR et avec des fils métalliques. 
 
Dans l’article [51], le métamatériau est créé à partir de trous dans un diélectrique 
(𝜀௥ = 2.2 et tan 𝛿 = 7.10ିସ) et est positionné à l’ouverture de l’antenne cornet, comme 
représenté sur les figures 1.36.  
 
 
Figures 1.36 – a) Coupe dans la section transverse, b) coupe suivant l’axe de l’antenne cornet à lentille 
en métamatériaux [51]. 





En utilisant ce métamatériau, le champ électrique est plus focalisé, comme le 
montre la figure 1.37a). Ceci permet d’améliorer le gain de l’antenne de 9.9  dB à 
certaines fréquences, comme on peut le voir sur la figure 1.37b). Par ailleurs, l’ajout du 
métamatériau n’impacte pas l’adaptation. En effet, la figure 1.37c) montre qu’avec et sans 
le métamatériau, l’adaptation est quasiment identique. Cependant, le diélectrique choisi 
possède des pertes diélectriques très faibles, ce qui est un cas favorable pour cette 




Figures 1.37 – Présentation des performances avec et sans lentille a) du champ électrique à 𝟏𝟎. 𝟓 
GHz, b) du gain en fonction de la fréquence et c) de l’adaptation [51]. 
 
Ainsi, le métamatériau dans ce cornet permet d’améliorer le gain sans détériorer 
l’adaptation. Cependant, la structure pour fixer la lentille est assez encombrante, comme 
on peut le voir sur la figure 1.38. 
 





Figure 1.38 – Prototype réalisé dans [51]. 
 
Le motif du métamatériau de la lentille du cornet choisi dans [52] est un SRR 
hexagonal. La lentille est placée dans le plan perpendiculaire à l’ouverture, comme 
représenté sur la figure 1.39. Le cornet avec cette lentille est comparé au cornet sans 
lentille. Dans la bande passante étudiée [8.5; 12] GHz, le cornet classique présente une 
efficacité de surface comprise entre [95.5; 99.5] %. L’ajout de cette lentille ne permet 
pas d’améliorer significativement cette efficacité. Comme on peut le voir sur la figure 
1.39b) en basse fréquence, elle descend jusqu’à 80%. Cependant, le gain est amélioré 
grâce à la présence de la lentille d’après le tableau de la figure 1.39c). De plus, le niveau 
de S11, représenté sur la figure 1.39d), reste correct, puisqu’il est inférieur à −10 dB dans 74% dans la bande passante. 
 
 
Figures 1.39 – a) Cornet avec la lentille en métamatériaux, b) efficacité de surface du cornet à 
métamatériaux, et comparaisons c) du gain et de la directivité et d) des paramètres de réflexion S11 
des antennes avec et sans lentille [52]. 
 
L’inconvénient majeur de cette structure réside à nouveau dans la fabrication, 
puisque l’on voit sur la figure 1.39a) que la lentille est placée dans le cornet sans fixation. 




Il faut alors trouver une solution robuste pour fixer ce métamatériau et qui n’impacte pas 
sur les performances. 
 
Dans le dernier article proposé ici [53], la lentille est créée à l’aide d’une grille 
métallique. Cette lentille permet de réduire la longueur d’un cornet classique en 




Figures 1.40 – a) Cornet classique et b) cornet avec la lentille en métamatériau [53]. 
 
Cette lentille permet donc de réduire la longueur du cornet de 50%, tout en gardant 
un gain équivalent. En effet, le gain du cornet réduit avec lentille (représenté en trait 
continu bleu sur la figure 1.41a)) est très proche de celui du cornet métallique classique 
(représenté en tirets noirs sur la figure 1.41a)). Par ailleurs, on constate sur cette figure 
que sans cette lentille, le gain diminuerait nettement pour le cornet réduit (représenté en 
tirets rouges sur la figure 1.41a)). Le niveau des lobes secondaires reste convenable 
puisqu’il est inférieur à −20 dB dans les plans E et H d’après les figures 1.41c) et d), 
même s’il est plus élevé que dans le cas du cornet métallique (triangles noirs sur ces 
figures). 
Concernant le coefficient de réflexion S11, on peut constater qu’il est plus élevé 
dans le cas du cornet avec la lentille. Il reste inférieur à −10 dB dans 73% de la bande, 
alors qu’il est inférieur à −10 dB dans 93% de la bande pour le cornet métallique. La 
mise en place de cette lentille semble plus simple que dans les articles [51] et [52].  
Cependant, si l’on souhaite utiliser cette lentille dans le spatial, les vibrations et chocs 
peuvent endommager la structure, notamment la grille métallique, puisque les fils peuvent 
être très fins (environ 0.03𝜆). 
 





Figures 1.41 – Comparaisons a) du gain, b) du coefficient de réflexion, et des diagrammes de 





Dans cette section, différents cornets à métamatériaux ont été présentés. Le 
tableau 1.1 récapitule les avantages et les inconvénients de chaque type de structures. 
 
 Antennes à ouverture 
 OEWG Cornets 
 
à paroi en 
métamatériaux 
à paroi en 
métamatériaux 
Avec lentille à 
métamatériaux 
Fabrication 
usinage - - ++ 
Impression 
3-D 
+ + + 
Encombrement / 
assemblage 
++ + -- 
Fiabilité + ++ - 
 
Tableau 1.1 – Avantages et inconvénients des antennes à ouverture à métamatériaux. 
 
 Un des inconvénients majeurs des métamatériaux sur les parois est leur 
fabrication. En effet, nous avons vu que les parois de l’OEWG à pic [25] ont dû être 
réalisées séparément. Par ailleurs, l’usinage de corrugations dans une antenne à ouverture 
cylindrique dépend fortement de leurs dimensions. Les prix pour fabriquer les antennes à 




ouverture à parois en métamatériaux peuvent ainsi augmenter rapidement. Cependant, 
une solution technologique à la fabrication des parois pourrait être l’impression 3-D. Ce 
type de fabrication permet de s’affranchir des limites et des prix des fabrications 
classiques pour construire des structures atypiques. Par ailleurs, comme les cornets à 
lentille à métamatériaux ne sont probablement pas assez fiables pour une application 
spatiale, ou trop encombrants, les travaux de cette thèse se concentrent sur les structures 




Dans ce chapitre, les généralités sur la propagation dans des guides d’onde 
cylindriques ainsi que sur les caractéristiques de rayonnement des antennes sont 
rappelées. Ces rappels ont permis d’introduire des notions importantes comme l’équation 
de propagation, les modes de propagation, les diagrammes de dispersion, les impédances 
de mode, les diagrammes de rayonnement, la définition du gain et de la directivité, la 
polarisation mais aussi la notion de distribution soft et hard.  
Puis un état de l’art sur les structures guidées (guides d’onde, antennes OEWG et 
cornets) à parois anisotropes a été présenté. Ces travaux ont permis de montrer les 
nombreuses possibilités que pouvaient offrir les métamatériaux : réduction de la taille 
d’environ 30%, changement du diagramme de rayonnement (diminution des lobes 
secondaires et de la polarisation croisée) … Beaucoup de travaux s’appuient sur la 
condition hybride « équilibrée » dans l’optimisation des métasurfaces, notamment pour 
les antennes cornets. Cependant, d’autres antennes et guides ont été conçus sans prendre 
en compte cette condition et ont montré de bonnes performances : réduction de sections 
des guides d’onde et des OEWG dans les parties 1.1.2.b et 1.2.2 et amélioration des 
diagrammes de rayonnement dans la deuxième partie des sections 1.2.3.b et 1.2.4. Ainsi, 
dans cette thèse, les parois seront qualifiées en regard des performances requises dans la 
structure étudiée (guide ou antenne), sans postulat a priori.  
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Dans ce chapitre, la Théorie Modale Elargie (TME) est rappelée pour les guides 
d’onde cylindriques [1], [2]. Cette méthode permet une résolution analytique rapide des 
équations de propagation dans des guides d’onde. Dans un premier temps, les guides 
d’onde étudiés sont considérés avec des impédances fixes sur la paroi. Cette première 
étape a permis de développer et valider un code Matlab caractérisant ces guides d’onde, 
autant en fréquence de coupure (diagramme de dispersion présenté dans la section 2.1.2) 
qu’en cartographie des champs électromagnétiques (présentée dans la section 2.1.3) [1] - 
[3]. Enfin, ce même code a été complexifié pour prendre en compte la variabilité des 
impédances lorsque l’on considère une épaisseur, en vue de traiter ensuite les guides dont 
la paroi est constituée de métamatériaux.  
 
2.1. Les guides d’onde à paroi anisotrope idéale 
 
La TME a été développée pour les guides d’onde à parois anisotropes en 
coordonnées cartésiennes et cylindriques, dans le cadre des travaux de thèse de M. Byrne 
[1] - [3]. Dans cette partie, l’équation de dispersion résolue grâce à cette méthode est tout 
d’abord rappelée. Dans cette thèse, nous nous intéressons uniquement aux structures en 
coordonnées cylindriques car elles correspondent davantage aux systèmes embarqués sur 
satellite [4] - [7].  
 
2.1.1. Equation de dispersion des guides cylindriques : la TME 
 
On considère un guide d’onde cylindrique selon l’axe 𝑧 avec une paroi anisotrope 
fixe, comme représentée sur la figure 2.1. Les champs électromagnétiques varient alors 
en 𝑒ିఊ೥௭, où 𝛾௭ est la constante de propagation suivant l’axe 𝑧.  
 
 
Figure 2.1 – Guide cylindrique à paroi anisotrope [2]. 
 
? Equation de dispersion : 
L’équation de dispersion est déduite de l’expression des composantes des champs 
électromagnétiques et des conditions aux limites sur la paroi du guide cylindrique. Les 
composantes des champs électromagnétiques sont exprimées dans le système de 
coordonnées cylindriques (2.1) à (2.8). En effet, selon les équations (1.13) et (1.14) du 
chapitre 1, les composantes des champs transverses, 𝐸ሬ⃗ ் et 𝐻ሬ⃗ ் s’écrivent en fonction des 
champs longitudinaux, 𝐸௭ et 𝐻௭, selon (2.1) et (2.2). 
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 𝐸ሬ⃗ ் = 1𝑘௖ଶ (−𝛾௭∇்𝐸௭ − 𝑗𝑍଴𝑘଴∇்𝐻௭ × 𝑧), (2.1)  
 𝐻ሬ⃗ ் = 1𝑘௖ଶ ൬𝑗 𝑘଴𝑍଴ ∇்𝐸௭ × 𝑧 − 𝛾௭∇்𝐻௭൰, (2.2)  
 
avec 𝑍଴ = ටఓబఌబ  l’impédance dans le vide, 𝑘௖ = ඥ𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ  la constante de coupure du 
mode considéré (1.18), 𝑘଴ le nombre d’onde dans le vide.  
 
Les composantes longitudinales 𝐸௭  et 𝐻௭  sont solutions de l’équation d’Helmholtz (1.10) dans le cas cylindrique, on a donc : 
 
 𝐸௭ = Γ௠𝐽௠(𝑘௖𝜌) ൜sin(𝑚𝜃)cos(𝑚𝜃) , (2.3)  
 𝐻௭ = Ψ௠𝐽௠(𝑘௖𝜌) ൜cos (𝑚𝜃)sin (𝑚𝜃) , (2.4)  
 
où 𝜌 est le rayon du guide, 𝐽௠ la fonction de Bessel d’ordre 𝑚, 𝑚 un nombre entier, Ψ௠ 
et Γ௠ des constantes complexes indépendantes de (𝜌, 𝜃, 𝑧). 
 
 En injectant (2.3) et (2.4) dans (2.1) et (2.2), on obtient les composantes 
transverses des champs électromagnétiques (2.5) à (2.8).  
 
   𝐸ఘ = ቂ௝௓బ௞బ௠௞೎మఘ Ψ௠𝐽௠(𝑘௖𝜌) − ఊ೥௞೎ Γ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝜌)ቃ ൜sin (𝑚𝜃)cos (𝑚𝜃) ,  (2.5)  
 𝐸ఏ = ቂ௝௓బ௞బ௞೎ Ψ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝜌) − ఊ೥௠௞೎మఘ Γ௠𝐽௠(𝑘௖𝜌)ቃ ൜cos (𝑚𝜃)sin (𝑚𝜃) ,  (2.6)  
 𝐻ఘ = ቂ− ఊ೥௞೎ Ψ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝜌) + ௝௞బ௠௓బ௞೎మఘ Γ௠𝐽௠(𝑘௖𝜌)ቃ ൜cos (𝑚𝜃)sin (𝑚𝜃) ,  (2.7)  
 𝐻ఏ = ቂఊ೥௠௞೎మఘ Ψ௠𝐽௠(𝑘௖𝜌) − ௝௞బ௓బ௞೎ Γ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝜌)ቃ ൜sin (𝑚𝜃)cos (𝑚𝜃) .  (2.8)  
 
où 𝐽௠ᇱ  est la dérivée de la fonction de Bessel 𝐽௠. 
 
Pour les guides d’onde cylindriques, la frontière permet de définir uniquement 
deux conditions aux limites traduites via une impédance de surface 𝑍௦ , liant les 
composantes tangentes à la frontière selon (2.9). En précisant l’impédance de surface 𝑍௦, il est possible de définir une infinité de guides d’onde à paroi isotrope ou anisotrope.  
 
 𝐸ሬ⃗ = 𝑍௦൫𝐻ሬ⃗ × 𝑛ሬ⃗ ൯, (2.9)  
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où 𝑛ሬ⃗  est le vecteur normal rentrant dans le volume, on a donc 𝑛ሬ⃗ = −?⃗?. 
 
L’équation (2.9) peut alors s’écrire de la façon suivante : 
 
 ቌ𝐸ఘ𝐸ఏ𝐸௭ ቍ = 𝑍௦ ൮ቌ𝐻ఘ𝐻ఏ𝐻௭ ቍ × ൭−100 ൱൲ = 𝑍௦ ൭ 0−𝐻௭𝐻ఏ ൱. (2.10)  
 
L’impédance 𝑍௦  est ainsi imposée en 𝜌 = 𝐴 . Comme cette impédance lie les 
composantes des champs électromagnétiques (2.9), il est possible de déterminer deux 
impédances de surface 𝑍் et 𝑍௓ (2.11) définies en 𝜌 = 𝐴 : 
 
 𝑍் = − ாഇு೥ቚఘୀ஺,        𝑍௓ = ா೥ுഇቚఘୀ஺. (2.11)  
 
Soit le système : 
 
 ൜𝐸ఏ = −𝑍்𝐻௭𝐸௭ = 𝑍௓𝐻ఏ   , en 𝜌 = 𝐴, (2.12)  
 
en réinjectant (2.3), (2.4), (2.6) et (2.8) dans (2.12), on obtient (2.13) : 
 
 ⎩⎨
⎧൤𝑗𝑍଴𝑘଴𝑘௖ Ψ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝐴) − 𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝐴 Γ௠𝐽௠(𝑘௖𝐴)൨ = −𝑍்Ψ௠𝐽௠(𝑘௖𝐴)Γ௠𝐽௠(𝑘௖𝐴) = 𝑍௓ ൤𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝐴 Ψ௠𝐽௠(𝑘௖𝐴) − 𝑗𝑘଴𝑍଴𝑘௖ Γ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝐴)൨.      (2.13)  
 
Soit sous la forme matricielle : 
 
⎝⎜
⎛ − 𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝐴 𝐽௠(𝑘௖𝐴) 𝑗𝑍଴𝑘଴𝑘௖ 𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝐴) + 𝑍்𝐽௠(𝑘௖𝐴)𝐽௠(𝑘௖𝐴) + 𝑗𝑘଴𝑍଴𝑘௖ 𝑍௓𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝐴) − 𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝐴 𝑍௓𝐽௠(𝑘௖𝐴) ⎠⎟
⎞
⎝⎜
⎛ Γ௠       Ψ௠⎠⎟
⎞ = ⎝⎜
⎛0      0⎠⎟
⎞, (2.14)  
 
les inconnues de (2.14) étant : 𝑘௖, Γ௠ et Ψ௠. On pose alors : 
 
𝑀 = ⎝⎜
⎛ − 𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝐴 𝐽௠(𝑘௖𝐴) 𝑗𝑍଴𝑘଴𝑘௖ 𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝐴) + 𝑍்𝐽௠(𝑘௖𝐴)𝐽௠(𝑘௖𝐴) + 𝑗𝑘଴𝑍଴𝑘௖ 𝑍௓𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝐴) − 𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝐴 𝑍௓𝐽௠(𝑘௖𝐴) ⎠⎟
⎞, (2.15)  
 
et 
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 𝑉 = ൬Γ௠Ψ௠൰. (2.16)  
 
L’équation (2.14) est de la forme 𝑀𝑉 = 0, où 𝑉 est le vecteur propre associé à la 
valeur propre nulle 𝜆 définie par l’équation (2.17) : 
 
 𝑀𝑉 − 𝜆𝑉 = 0. (2.17)  
 
Le vecteur 𝑉 est calculé selon (2.17) pour la valeur propre 𝜆 nulle. Or, pour avoir 𝑉 ≠ ቀ00ቁ associé à la valeur propre 𝜆 nulle, il faut que le déterminant de la matrice 𝑀 soit 
nul. Il faut donc résoudre (2.18) : 
 
 
൬ 𝛾௭𝑚𝑘௖𝑢஺൰ଶ 𝑍௓൫𝐽௠(𝑢஺)൯ଶ − 𝑗𝑍଴𝑘଴𝑘௖ 𝐽௠(𝑢஺)𝐽௠ᇱ (𝑢஺) − 𝑍்൫𝐽௠(𝑢஺)൯ଶ+ 𝑍௓ ൬𝑘଴𝑘௖൰ଶ ൫𝐽௠ᇱ (𝑢஺)൯ଶ − 𝑗𝑘଴𝑍଴ 𝑍௓𝑍்𝐽௠(𝑢஺)𝐽௠ᇱ (𝑢஺) = 0, (2.18)  
 
où 𝑢஺ = 𝑘௖𝐴. 
 
Les solutions de (2.18) permettent de définir 𝑘௖, sachant que 𝛾௭ଶ = 𝑘௖ଶ − 𝑘଴ଶ. En 
multipliant cette équation par 
ଵ௓బ ቀ௞೎௞బቁଶ, on obtient l’équation de dispersion développée 
dans [1], [2] et [8] : 
 
 
𝑍௓𝑍଴ ൫𝐽௠ᇱ (𝑢஺)൯ଶ − 𝑍்𝑍଴ ቆ𝑘௖𝐽௠(𝑢஺)𝑘଴ ቇଶ + ቆ𝑍௓𝑍்𝑍଴ଶ + 1ቇ𝑘௖𝐽௠(𝑢஺)𝐽௠ᇱ (𝑢஺)𝑗𝑘଴  
 +𝑍௓𝑍଴ ቆ൬𝑘௖𝑘଴൰ଶ − 1ቇቆ𝑚𝐽௠(𝑢஺)𝑢஺ ቇଶ = 0. (2.19)  
 
Cette équation se simplifie dans le cas des modes d’ordre nul en (2.20) : 
 𝑍௓𝑍଴ ൫𝐽଴ᇱ (𝑢஺)൯ଶ − 𝑍்𝑍଴ ቆ𝑘௖𝐽଴(𝑢஺)𝑘଴ ቇଶ + ቆ𝑍௓𝑍்𝑍଴ଶ + 1ቇ𝑘௖𝐽଴(𝑢஺)𝐽଴ᇱ(𝑢஺)𝑗𝑘଴ = 0. (2.20)  
 
L’équation (2.20) peut aussi s’écrire sous la forme du produit de deux termes : 
 
 ൤𝑍௓𝑍଴ 𝐽଴ᇱ (𝑢஺) + 𝑘௖𝑗𝑘଴ 𝐽଴(𝑢஺)൨ × ൤𝑍்𝑍଴ 𝑘௖𝑗𝑘଴ 𝐽଴(𝑢஺) + 𝐽଴ᇱ (𝑢஺)൨ = 0. (2.21)  
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Ainsi, (2.21) montre que les modes TE et les modes TM sont disjoints lorsque 𝑚 
est nul : chaque terme caractérise un type de mode. Or pour un mode TE0n, 𝑛 un entier, 
la composante 𝐸௭  est nulle, donc d’après (2.11), 𝑍்  peut être considérée comme l’impédance de surface caractérisant les modes TE0n, comme dans le cas cartésien. De 
même, l’impédance 𝑍௓ caractérise les modes TM0n. 
Un code Matlab a été développé (l’algorithme est présenté en fin de cette partie 
2.1.1) dans [2] permettant de résoudre les équations (2.19) et (2.21).  
Comme expliqué dans la partie 1.1.1.c), 𝑘௖  est lié à 𝛾௭  selon (1.18). Or 𝛾௭  est généralement un nombre complexe, s’écrivant : 𝛾௭ = 𝛼௭ + 𝑗𝛽௭. Dans le cas où 𝛾௭ = 𝛼௭, le mode est dit évanescent. Ces modes n’existent qu’en-dessous de la fréquence de 
coupure. Lorsque l’on dépasse la fréquence de coupure, on a 𝛾௭ = 𝑗𝛽௭. Dans ce cas, le mode est dit propagatif. L’étude des modes propagatifs a déjà été effectuée dans [2]. En 
revanche, l’étude des modes évanescents présentée ici, est nouvelle. 
 
? Détermination des champs électromagnétiques : 
Une fois l’équation de dispersion résolue, les 𝑘௖ de l’équation (2.14) sont connus, 
il faut alors trouver les constantes Ψ௠  et Γ௠  pour connaître parfaitement les champs 
électromagnétiques grâce aux équations (2.3) à (2.8). Le vecteur 𝑉 = ቀ୻೘ஏ೘ቁ, associé à la 
valeur propre nulle est alors évalué d’après (2.17). 
 
? Algorithme de la TME : 
Le code Matlab développé permet alors de tracer les diagrammes de dispersion de 
guides d’onde à paroi isotrope et anisotrope ainsi que les champs dans la section du guide. 
Il permet aussi d’identifier les modes se propageant dans le guide. En effet, une première 
étape permet de connaître le type de mode. Le vecteur 𝑉 étant connu, si : 
- |Γ௠| est nul, alors dans ce cas 𝐸௭ est nul et le mode est de type TEmn, 
- |Ψ௠| est nul, alors dans ce cas 𝐻௭ est nul et le mode est de type TMmn, 
- |Γ௠| et |Ψ௠| sont nuls, alors 𝐸௭ et 𝐻௭ sont nuls et le mode est de type TEM, 
- et finalement, si |Γ௠| et |Ψ௠| sont différents de zéro, le mode est hybride. Le 
rapport 
୻೘ஏ೘ est calculé, [8], s’il est positif le mode est de type HEmn, et s’il est 
négatif le mode est de type EHmn, comme présenté à la section 1.1.1.b), (1.15). 
En résolvant (2.19) les 𝑘௖ sont alors stockés dans une matrice. Les indices 𝑚 et 𝑛 
sont retrouvés en lisant le numéro de la ligne de cette matrice (qui donne la valeur de       𝑚 + 1) et le numéro de la colonne (qui donne la valeur de 𝑛). La position de 𝑘௖ en 𝜃, 
donc en 𝑚, est imposée pour chaque calcul et 𝑛 correspond au numéro de la solution 
trouvée en commençant par 𝑛 égale à un.  La figure 2.2 représente cet algorithme.  
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Figure 2.2 – Algorithme général de la TME. 
 
Les diagrammes de dispersion et les différentes cartographies des champs sont 
représentés respectivement dans les parties suivantes 2.1.2 et 2.1.3.  
Concernant les modes propagatifs et évanescents, l’algorithme change au niveau 
de la résolution de (2.19) ou (2.21). En effet, la recherche de 𝑘௖ ne se fait pas dans le 
même intervalle. La constante 𝑘௖ s’écrit en fonction de 𝑘଴ et 𝛾௭, (2.22). Dans le cas d’un 
mode propagatif, on a donc : 
 
 𝑘௖ = ට𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ = ට(𝑗𝛽௭)ଶ + 𝑘଴ଶ = ට𝑘଴ଶ − 𝛽௭ଶ, (2.22)  
 𝑘௖ est donc inférieur à 𝑘଴. Et dans le cas d’un mode évanescent 𝑘௖ s’écrit de la façon 
suivante : 
 
 𝑘௖ = ට𝛾௭ଶ + 𝑘଴ଶ = ට𝛼௭ଶ + 𝑘଴ଶ, (2.23)  
 𝑘௖ est alors supérieur à 𝑘଴. Ainsi dans l’algorithme, pour les modes propagatifs les zéros de l’équation de dispersion seront recherchés dans l’intervalle [0; 𝑘଴] alors que pour 
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2.1.2. Diagrammes de dispersion des guides cylindriques 
 
L’algorithme de la figure 2.2 est alors utilisé pour diverses combinaisons 
d’impédances 𝑍்  et 𝑍௓ , imposées sur la paroi d’un guide cylindrique de rayon                  𝐴 = 30 mm. La validation de cet algorithme est faite par comparaison des diagrammes 
obtenus avec le logiciel COMSOL dont les paramètres de simulations sont présentés en 
annexe C. Un tableau récapitulatif est présenté sur la figure 2.3. Tous les modes 
évanescents existants dans la bande passante [0; 6] GHz ne sont pas représentés, car il y 
en a un très grand nombre. C’est pourquoi, seuls ceux devenant propagatifs dans la bande 
sont représentés. Par exemple, si dans cette bande il y a six modes qui se propagent 




Figure 2.3 – Diagrammes de dispersion d’un guide cylindrique pour diverses combinaisons 
d’impédances de surface (𝒁𝑻;  𝒁𝒁). Les courbes représentées avec des points bleus sont obtenues avec 
le code de TME et celles avec les triangles verts avec COMSOL. 
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Tous les diagrammes obtenus avec la TME se superposent parfaitement à ceux 
obtenus avec le logiciel COMSOL. De plus sur cette figure, les premiers modes 
propagatifs sont identifiés grâce à l’algorithme de la TME. On retrouve bien, le mode 
TE11 fondamental dans le cas du guide métallique 𝑍் = 𝑍௓ = 0 Ω. Par ailleurs, lorsque 𝑍௓ vaut 0 Ω le mode fondamental reste le TE11, mais sa fréquence de coupure est réduite 
lorsque 𝑍் augmente. Dès que 𝑍௓ augmente, le mode fondamental change devenant soit 
un mode TM01 soit le mode EH11. Sur la ligne 𝑍௓ = 𝑗𝑍଴/2, on constate que la fréquence 
de coupure du mode EH11 diminue aussi lorsque 𝑍்  augmente. Les couples (𝑍் = 0 Ω, 𝑍௓ = 2𝑗𝑍଴) et (𝑍் = 𝑗𝑍଴/2, 𝑍௓ = 2𝑗𝑍଴) permettent de mettre en avant le fait 
que la fréquence de coupure du mode TM01 est imposée par l’impédance 𝑍௓ car 𝑍் varie 
et non 𝑍௓. Par ailleurs, lorsque 𝑍௓ augmente, la fréquence de coupure du TM01 diminue. 
 
2.1.3. Cartographie des champs électromagnétiques 
 
L’étude de la cartographie des champs électromagnétiques est nécessaire pour 
connaître parfaitement les propriétés des champs dans le guide d’onde. En effet, la 
cartographie du mode fondamental d’un guide d’onde est essentielle pour son utilisation. 
Elle permet de définir le type d’excitation à mettre en place. Par exemple, si le champ 
électrique est fort au centre et faible sur les bords, la sonde électrique est placée au centre. 
 Dans cette partie, la cartographie des champs totaux des premiers modes se 
propageant pour chaque guide est représentée de façon normalisée. L’algorithme est 
d’abord vérifié pour un guide métallique dont les cartographies sont représentées sur les 
figures 2.4 et 2.5, puis pour deux guides à paroi anisotrope : (𝑍் = 0 Ω; 𝑍௓ = 𝑗𝑍଴) et ቀ𝑍் = 2𝑗𝑍଴;  𝑍௓ = ௝௓బଶ ቁ, dont les cartographies sont représentées sur les figures 2.6 à 2.9. 
Le rayon de ces trois guides est de 30 mm. La validation de ces exemples est faite par 
comparaison avec le logiciel COMSOL. Les fréquences auxquelles les cartographies sont 
tracées, sont choisies arbitrairement dans les bandes monomodes des guides.  
 
? Guide métallique : 
 
Figures 2.4 – Amplitude normalisée du champ électrique du mode TE11 dans un guide métallique, à 
la fréquence 𝒇 = 𝟑. 𝟓 GHz avec a) TME et b) COMSOL. 
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Figures 2.5 – Amplitude normalisée du champ magnétique du mode TE11 dans un guide métallique, 
à la fréquence 𝒇 = 𝟑. 𝟓 GHz avec a) TME et b) COMSOL. 
 
Les champs électromagnétiques obtenus avec COMSOL et la TME ont les mêmes 
variations. Pour le champ électrique, représenté sur la figure 2.4, on note notamment, un 
champ apodisé. Pour exciter ce mode, on placera la sonde électrique au centre. 
 
? Guide à paroi anisotrope (𝒁𝑻 = 𝟎 𝛀; 𝒁𝒁 = 𝒋𝒁𝟎) : 
 
 
Figures 2.6 – Amplitude normalisée du champ électrique du mode TM01 dans un guide à paroi 
anisotrope, à la fréquence 𝒇 =  𝟐. 𝟒 GHz avec a) TME et b) COMSOL. 
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Figures 2.7 - Amplitude normalisée du champ magnétique du mode TM01 dans un guide à paroi 
anisotrope, à la fréquence 𝒇 = 𝟐. 𝟒 GHz avec a) TME et b) COMSOL. 
 
Les cartographies sont à nouveau identiques entre COMSOL et la TME. Celles-ci 
sont bien invariantes en 𝜃 ce qui est caractéristique d’un mode d’ordre nul. Le champ 
électrique est à nouveau fort au centre, contrairement au champ magnétique qui est nul 
au centre. Ce guide pourrait donc être excité à l’aide d’une sonde électrique, en la plaçant 
au centre. 
 
? Guide à paroi anisotrope ቀ𝒁𝑻 = 𝟐𝒋𝒁𝟎;  𝒁𝒁 = 𝒋𝒁𝟎𝟐 ቁ  : 
 
Figures 2.8 – Amplitude normalisée du champ électrique du mode EH11 dans un guide à paroi 
anisotrope, à la fréquence 𝒇 = 𝟏 GHz avec a) TME et b) COMSOL. 
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Figures 2.9 - Amplitude normalisée du champ magnétique du mode EH11 dans un guide à paroi 
anisotrope, à la fréquence 𝒇 = 𝟏 GHz avec a) TME et b) COMSOL. 
 
Le champ électrique étant quasiment uniforme dans la section, il est plus difficile 
de noter la différence entre COMSOL et la TME. Cependant, les cartographies semblent 
similaires : le champ électrique est fort sur les parties gauche et droite, et plus faible en 
haut et en bas. Concernant le champ magnétique, les tracés obtenus avec COMSOL et la 
TME semblent aussi identiques : plus faible au centre et sur les parties gauche et droite. 
 
Pour ces trois guides, les cartographies des champs électromagnétiques obtenues 
avec la TME sont validées.  
 
? Cartographie des champs électromagnétiques pour diverses combinaisons 
d’impédances de surface (𝒁𝑻;  𝒁𝒁) : 
Finalement, la cartographie des champs électrique et magnétique est représentée 
pour diverses impédances de surface, dans les tableaux des figures 2.10 et 2.11 
respectivement. Tous les guides étudiés dans cette partie ont un rayon 𝐴 = 30 mm. Les 
champs représentés sont tracés à la fréquence 𝑓௖, arrondie au Δ𝑓 = 0.1 GHz supérieur, 
avec 𝑓௖  la fréquence de coupure du mode fondamental. Ainsi la fréquence peut être 
différente d’un guide à l’autre, comme le montre la figure 2.3. 
 
Chapitre 2 : Théorie Modale Elargie : caractérisation des propriétés de dispersion des 





Figure 2.10 – Amplitude normalisée du champ électrique d’un guide cylindrique pour diverses 
combinaisons d’impédances de surface (𝒁𝑻;  𝒁𝒁). 
 
 
Figure 2.11 – Amplitude normalisée du champ magnétique d’un guide cylindrique pour diverses 
combinaisons d’impédances de surface (𝒁𝑻;  𝒁𝒁). 
 
Chapitre 2 : Théorie Modale Elargie : caractérisation des propriétés de dispersion des 




Les figures 2.10 et 2.11 mettent en évidence le fait qu’en changeant les parois d’un 
guide d’onde, il est possible de changer le mode fondamental. Ainsi, on peut se servir de 
ce type de figures pour définir les gammes d’impédances à respecter pour obtenir des 
OEWG de type soft ou hard [10]. Pour avoir un OEWG de type soft, soit un champ 
électrique apodisé, le guide d’onde doit avoir une paroi anisotrope respectant (2.24). 
 
 ൝ 0 ≤ 𝑍௓ ≤ 𝑗𝑍଴0 ≤ 𝑍் ≤ 𝑗𝑍଴2 . (2.24)  
 
 De même, pour avoir un OEWG du type hard, soit un champ électrique uniforme, 
la paroi anisotrope doit respecter (2.25) : 
 
 ൜0 ≤ 𝑍௓ ≤ 𝑗𝑍଴ 𝑍் ≥ 𝑗𝑍଴           ou   ൜𝑍௓ ≥ 2𝑗𝑍଴𝑍் ≥ 0.       (2.25)  
 
 Par ailleurs, ces cartographies permettent de choisir l’emplacement des sondes 
d’excitation.  
 
2.2. Les guides d’onde à paroi anisotrope réelle 
 
La TME a été validée pour des guides d’onde à paroi anisotrope fixe, indépendante 
de la fréquence, ce qui est un cas idéalisé et théorique. En réalité, une paroi à 
métamatériaux présente une hauteur 𝑑, elle montre donc des propriétés dispersives. Ainsi, 
si l’on veut appliquer cette méthodologie à des guides d’onde à métamatériaux, il faut 
tenir compte des propriétés variables en fréquence et en angle d’incidence du matériau. 
La TME va alors être appliquée à un guide d’onde « fictif » de rayon 𝑎, ayant comme 
paroi anisotrope les impédances de surface équivalentes au métamatériau variables en 
fréquence et dépendantes du mode. Ces impédances définies en 𝑎 sont notées 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ , 
comme présentées sur la figure 2.12. La méthode est la même que celle développée dans 
la thèse de B. Byrne [2] mais dans le cas des guides d’onde cylindrique. 
 
  
Figure 2.12 – Guide d’onde cylindrique à métamatériaux. 
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Dans la partie 2.1., d’après l’équation (2.11), les impédances de surface sont liées 
aux composantes du champ électromagnétique : 𝐸ఏ, 𝐸௭, 𝐻ఏ et 𝐻௭. Ainsi, pour avoir les 
impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ , il est nécessaire de déterminer ces composantes en 𝜌 = 𝑎. Nous proposons d’utiliser la Méthode des Éléments Finis (FEM) pour les calculer.  
Il est possible de classer les métamatériaux en deux catégories : 
- les métamatériaux avec une invariance en 𝜃, dits 2-D qui sont développés dans 
le chapitre 3, 
- les métamatériaux ne présentant pas d’invariance en 𝜃, dits 3-D (un exemple 
est représenté sur la figure 2.12) qui sont développés dans le chapitre 4. 
Dans le cas des métamatériaux 2-D, le problème permet d’utiliser la FEM nodale 
qui est explicitée dans le chapitre 3. Pour l’étude des métamatériaux 3-D, la FEM d’arête 
est utilisée dans le chapitre 4.  
 
2.2.1. Prise en compte de la variation en fréquence et en mode 
 
Dans le cas des guides d’onde cylindriques, l’onde électromagnétique propagative 
se propage dans des plans comme le plan 𝑃 comme représentée sur la figure 2.13. L’onde 
ne dépend alors que d’un seul angle d’incidence 𝜑 (contrairement au cas des guides 
rectangulaires [2]).   
 
 
Figure 2.13 – Propagation d’une onde électromagnétique dans un guide cylindrique et définition de 
l’angle d’incidence 𝝋. 
 
Cet angle varie en fonction de la fréquence. En effet, si l’on considère un mode 
propagatif à la fréquence de coupure, l’onde est normale au bord du guide, donc 𝜑 vaut 0°. Et plus les fréquences augmentent, plus cet angle va se rapprocher de 90°, l’onde 
devient alors rasante au bord du guide. C’est pourquoi, il faut intégrer cet angle dans 
l’algorithme de la TME, celui-ci étant propre au mode. 
 
D’après la figure 2.13, les constantes de propagation sont définies par (2.26) : 
 
 𝑘଴ሬሬሬሬ⃗ = ቌ𝑘ఘ𝑘ఏ𝛽௭ቍ = ൭𝑘଴ cos𝜑0𝑘଴ sin𝜑൱. (2.26)  
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La résolution de l’équation de dispersion (2.19) permet de déterminer la constante 
de propagation 𝑘௖, or : 
 
 𝑘௖ଶ = 𝑘଴ଶ + 𝛾௭ଶ, (2.27)  
 
et par définition : 
 
 𝛾௭ = ቄ 𝛼௭𝑗𝛽௭  si le mode est évanescent (2.28)   si le mode est propagatif. 
 
Ainsi le calcul de l’angle d’incidence est intégré dans la TME, avec : 
 
 𝜑 = arcsin ൬−𝑗𝛾௭𝑘଴ ൰. (2.29)  
 
Si le mode est propagatif, avec (2.28), on a : 
 
 𝜑 = arcsin ൬𝛽௭𝑘଴൰. (2.30)  
 
La valeur de 𝜑  est alors réelle si 𝛽௭  est inférieur à 𝑘଴  et complexe si 𝛽௭  est 
supérieur à 𝑘଴. Si le mode est évanescent, on a : 
 
 𝜑 = arcsin ൬−𝑗𝛼௭𝑘଴ ൰. (2.31)  
 
La valeur de 𝜑 est donc complexe si le mode est évanescent.  
 
 La figure 2.14 illustre la variation de l’angle d’incidence en fonction de la 
fréquence, grâce au tracé du diagramme de dispersion du premier mode (évanescent puis 
propagatif) d’un guide d’onde à paroi isotrope avec 𝑍௓ = 𝑍் = 𝑗𝑍଴ fixée en 𝐴 = 30 mm. 
Ce diagramme de dispersion issu de la TME a été comparé à celui obtenu par HFSS, 
contrairement à la figure 2.3 où tous les diagrammes ont été comparés à ceux obtenus 
avec COMSOL. En effet, le guide est isotrope. En utilisant une résolution de type driven 
modal dans la simulation HFSS, la constante 𝛾௭  est calculée dans le port, donc le 
diagramme de dispersion peut être tracé.  
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Figure 2.14 – Diagramme de dispersion complet du premier mode propagatif d’un guide à paroi 
isotrope avec 𝒁𝒁 = 𝒁𝑻 = 𝒋𝒁𝟎  avec la variation en 𝝋  à chaque fréquence. En rose, le diagramme 
représenté est celui obtenu avec HFSS, en bleu, celui obtenu avec la TME. 
 
On constate bien que les angles calculés sont complexes pour 𝛼௭ , et pour 𝛽௭ 
supérieur à 𝑘଴. Par ailleurs, cet angle est bien variable en fréquence : 
- pour les modes évanescents, l’angle diminue lorsque l’on s’éloigne de la 
coupure, 
- pour les modes propagatifs, l’angle augmente allant de 0° à 90°, puis lorsque 𝛽 est supérieur à 𝑘଴, il devient complexe. 
 
2.2.2.  Nouvel algorithme de la TME 
 
 En considérant cet angle d’incidence, le nouvel algorithme de la TME est celui 
présenté sur la figure 2.15. Les parties en bleu sont celles qui ont été ajoutées pour prendre 
en compte la variation en angle. 
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Figure 2.15 – Algorithme corrigeant l’angle d’incidence 𝝋 , les nouvelles étapes par rapport à 
l’algorithme de la figure 2.2 sont indiquées en bleu. 
 
2.2.3. Diagrammes de dispersion 
 
Dans cette partie, une méthode pour vérifier les impédances de surface en           𝜌 = 𝑎 (= 𝐴 − ℎ) , 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ , est proposée. En effet, pour valider les codes FEM 
développés dans les chapitres 3 et 4 il est nécessaire d’avoir les valeurs de ces 
impédances. Dans [2], l’expression analytique des impédances a été donnée, en 
considérant une onde plane incidente et sa réflexion. Or dans le cas des guides 
cylindriques, l’onde incidente sur les bords du guide, n’est pas plane. C’est pourquoi il 
faut considérer un autre moyen de validation.  
Comme expliqué dans la partie 2.1.1, en résolvant l’équation de dispersion pour 𝑍் et 𝑍௓ (impédances en 𝜌 = 𝐴) fixées, la constante 𝑘௖ est déduite à chaque fréquence, 
et pour chaque mode. Par ailleurs en utilisant l’équation matricielle (2.14), il est possible 
d’obtenir Ψ௠ et Γ௠, pour chaque fréquence, et pour chaque mode. Ainsi, les expressions 
des champs électromagnétiques (2.3) à (2.8) sont parfaitement connues en 𝜌 ∈ [0; 𝐴]. 
Il est alors possible d’obtenir les impédances en 𝜌 = 𝑎, en calculant (2.32) : 
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 𝑍 ᇱ் = − ாഇு೥ቚఘୀ௔,        𝑍௓ᇱ = ா೥ுഇቚఘୀ௔. (2.32)  
 
Ainsi, avec les expressions des champs électromagnétiques en coordonnées 
cylindriques, ces impédances peuvent s’écrire suivant (2.33) et (2.34), définies sur la 
figure 2.16. Le détail des calculs est présenté en annexe D. 
 
 𝑍 ᇱ் = −𝑗𝑍଴𝑘଴𝑘௖ 𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝑎)𝐽௠(𝑘௖𝑎) + 𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝑎 Γ௠Ψ௠, (2.33)  
 
 
𝑍௓ᇱ = 1𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝑎 Ψ௠Γ௠ − 𝑗𝑘଴𝑘௖𝑍଴ 𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝑎)𝐽௠(𝑘௖𝑎). (2.34)  
 
Les constantes 𝑘௖ , Ψ௠  et Γ௠  trouvées en 𝜌 = 𝐴 sont réinjectées dans (2.33) et 
(2.34), pour obtenir la valeur théorique des impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ . La dépendance en angle d’incidence n’est pas directe, elle est intégrée dans les constantes de propagation 𝑘௖ et 𝛾௭. 
 
 
Figure 2.16 – Calcul des impédances (𝒁𝑻ᇱ , 𝒁𝒁ᇱ ) pour un guide d’onde « fictif » de rayon 𝒂. 
 
Un algorithme a été implémenté sur Matlab, celui-ci permet de résoudre l’équation 
de dispersion 𝜌 = 𝑎 en fixant les impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  calculées grâce à (2.33) et (2.34) à partir d’un guide d’onde d’impédances 𝑍் et 𝑍௓ constantes en 𝜌 = 𝐴. Cet algorithme 
est présenté sur la figure 2.17. 
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Figure 2.17 – Algorithme permettant de vérifier les impédances calculées dans l’algorithme de la 
figure 2.15. Les nouvelles étapes par rapport à la figure 2.2 sont représentées en bleu. 
  
Cet algorithme permet donc de tracer les diagrammes de dispersion à partir d’une 
résolution en 𝜌 = 𝑎 où l’on impose les conditions d’impédances (2.33) et (2.34). Mais 
comme expliqué au début de cette partie, le calcul des impédances en 𝜌 = 𝑎, à partir 
d’impédances fixées en 𝜌 = 𝐴 , permet à terme, surtout de vérifier les impédances 
calculées avec la FEM dans l’algorithme de la figure 2.15. 
Les diagrammes de dispersion obtenus par résolution avec la TME, pour des 
combinaisons d’impédances en 𝜌 = 𝐴 = 30 mm sont représentés avec des ronds roses 
sur la figure 2.18. Par ailleurs, les diagrammes de dispersion trouvés avec le nouvel 
algorithme de la figure 2.17, en 𝜌 = 𝑎 = 28 mm (avec les impédances calculées (2.33) et 
(2.34)) sont représentés avec les points bleus. Pour des raisons de lecture, seuls les modes 
propagatifs sont tracés sur cette figure, cependant cette méthode s’applique aussi, comme 
précédemment, pour les modes évanescents.  
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Figure 2.18 – Diagrammes de dispersion d’un guide cylindrique pour diverses combinaisons 
d’impédances de surface (𝒁𝑻;  𝒁𝒁). Les courbes représentées avec des points bleus sont obtenues avec l’algorithme calculant les impédances en 𝝆 = 𝒂, (2.33) et (2.34), celles en ronds roses sont obtenues 
avec l’algorithme de la TME présenté en 2.1.2. 
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La figure 2.18 prouve que le calcul des impédances en 𝜌 = 𝑎 avec cet algorithme 
fonctionne. En effet, les diagrammes de dispersion en points bleus, obtenus avec le calcul 
des impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  et la résolution de l’équation de dispersion en 𝜌 = 𝑎 = 28 mm, se superposent parfaitement à ceux obtenus avec l’algorithme de la figure 2.2. 
Les impédances de surface 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  en 𝑎 = 28 mm, correspondantes au guide 
métallique en 𝐴 = 30 mm, ont été tracées en fonction de la fréquence pour les modes 
TM01, TE01, TM11, TE11, TM21 et TE21 sur les figures 2.19. Elles ont été calculées avec 
(2.33) et (2.34), pour des fréquences supérieures à la fréquence de coupure des modes 
considérés. Par ailleurs, d’après (2.21), lorsque le mode est d’ordre nul, une seule des 




Figures 2.19 – Parties imaginaires des impédances de surface normalisées a) 𝒁𝑻ᇱ  (modes TE), b) 𝒁𝑻ᇱ  
(modes TM), c) 𝒁𝒁ᇱ  (modes TE) et d) 𝒁𝒁ᇱ  (modes TM) des 6 premiers modes propagatifs d’un guide 
métallique de rayon 𝑨 = 𝟑𝟎 mm. 
 
Les figures 2.19 montrent bien que les impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  calculées en             𝑎 = 28 mm, sont variables en fréquence et dépendent du mode considéré. De plus, elles 
sont bien anisotropes (𝑍 ᇱ் ≠ 𝑍௓ᇱ ). 
La connaissance des impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ , calculées grâce à cet algorithme de la 
figure 2.17, va permettre de vérifier les calculs FEM de 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ , nécessaires pour les 
chapitres 3 et 4, dans les cas canoniques où le guide cylindrique est défini par les 




Dans ce chapitre, les différentes équations nécessaires à la Théorie Modale Elargie 
ont été rappelées. Cette méthode a été ensuite appliquée à des guides d’onde à paroi 
isotrope et anisotrope, dans le but d’obtenir les diagrammes de dispersion, tant en modes 
évanescents qu’en modes propagatifs, et les cartographies des champs 
électromagnétiques. La validation des différents résultats a été faite par comparaison avec 
Chapitre 2 : Théorie Modale Elargie : caractérisation des propriétés de dispersion des 




les logiciels commerciaux HFSS et COMSOL. Une étude supplémentaire par rapport à 
[1] - [3] est proposée ici : l’étude des modes évanescents, ainsi que la prise en compte du 
métamatériau réel dans un guide cylindrique. Par ailleurs, un algorithme calculant 
analytiquement les impédances de surface 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  à une certaine hauteur ℎ  a été 
développé et validé. Cet algorithme servira dans les premières étapes de validation des 
calculs basés sur la méthode des éléments finis des impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ . 
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Comme expliqué dans le chapitre 2, pour caractériser parfaitement les guides à 
métamatériaux, un calcul de leurs impédances de surface équivalentes est nécessaire. 
Deux types de métamatériaux ont été définis : les métamatériaux 2-D et les 
métamatériaux 3-D. Dans ce chapitre, l’étude des métamatériaux avec une invariance en 𝜃 est présentée. Par ailleurs, nous nous intéressons ici uniquement aux modes d’ordre nul. 
Ainsi, les impédances de surface peuvent être déterminées grâce à la FEM 2-D nodale. 
Grâce à ce traitement en 2-D du problème 3-D, le temps d’exécution est nettement réduit 
comparé au logiciel commercial HFSS (utilisé comme référence).  
Dans la première partie de ce chapitre, section 3.1, le calcul des impédances 
équivalentes est présenté. Dans la section 3.2, l’algorithme de la TME avec 
l’implémentation du code FEM 2-D est validé par comparaison avec HFSS. Enfin, dans 
la section 3.3, la TME est utilisée dans le cadre d’une nouvelle application des 
métamatériaux. En effet, les métamatériaux sont souvent utilisés pour réduire la taille des 
guides d’onde [1] - [6], ou encore pour contrôler le champ à l’ouverture [6] - [10]. 
L’application proposée est celle d’un extracteur de mode, on utilise donc le changement 
de type de mode fondamental. 
 
3.1. Calcul des impédances de surface équivalentes du 
métamatériau basé sur la méthode des éléments finis 
nodaux 
 
Une formulation faible du problème 2-D est tout d’abord présentée avant d’être 
implémentée dans un code Matlab permettant de résoudre l’équation de propagation. Le 
maillage utilisé pour la partie éléments finis est généré avec le logiciel open-source 
GMSH [11]. 
On considère un guide d’onde invariant en 𝑧, ainsi le champ varie en 𝑒ିఊ೥௭. Par 
ailleurs, le métamatériau est 2-D, donc invariant suivant l’axe 𝜃. Comme nous allons le 
montrer dans cette partie, il est alors possible de résoudre ce problème 3-D en utilisant la 
FEM 2-D, sous réserve de ne traiter que les modes d’ordre nul. La figure 3.1 représente 
un guide d’onde respectant ces conditions.  
 
 
Figure 3.1 – Exemple de guide d’onde cylindrique avec un métamatériau 2-D. 
 




Il est alors possible d’extraire une cellule élémentaire en se plaçant dans le plan 𝑃, section en pointillé rouge sur la figure 3.1. La formulation faible de ce problème est 
développée pour cette cellule élémentaire afin de déterminer les impédances de surface. 
 
3.1.1. Formulation faible 
 
L’objectif de cette partie est de déterminer 𝐸ఏ , 𝐻ఏ , 𝐸௭  et 𝐻௭  pour trouver les 
impédances de surface 𝑍௓ᇱ  et 𝑍 ᇱ் . Ainsi, la formulation faible est explicitée pour 𝐻ఏ pour 
le calcul de 𝑍௓ᇱ  et pour 𝐸ఏ pour 𝑍 ᇱ் . En effet, par définition, on a : 
 
 𝑍 ᇱ் = − ாഇு೥ቚఘୀ௔,        𝑍௓ᇱ = ா೥ுഇቚఘୀ௔, (3.1)  
 
où 𝑍ᇱ்  est considérée comme l’impédance de surface caractérisant les modes TE0n, et 𝑍௓ᇱ  l’impédance caractérisant les modes TM0n, d’après le chapitre 2. 
 
? Formulation générale : 
Les champs électrique 𝐸ሬ⃗  et magnétique 𝐻ሬ⃗  sont solutions de l’équation de 
propagation (3.2). 
 
 ∇ଶ𝑈ሬ⃗ + 𝑘଴ଶ𝑈ሬ⃗ = 0ሬ⃗ . (3.2)  
 
où 𝑈ሬ⃗  ൫𝑈ఘ, 𝑈ఏ, 𝑈௭൯ est le champ électrique 𝐸ሬ⃗  ou le champ magnétique 𝐻ሬ⃗ . 
 
On considère la composante 𝑈ఏ de (3.2) en coordonnées cylindriques : 
 
 
1𝜌 𝜕𝜕𝜌 ൬𝜌 𝜕𝑈ఏ𝜕𝜌 ൰ + 1𝜌ଶ 𝜕ଶ𝑈ఏ𝜕𝜃ଶ + 𝜕ଶ𝑈ఏ𝜕𝑧ଶ − 𝑈ఏ𝜌ଶ + 2𝜌ଶ 𝜕𝑈ఘ𝜕𝜃 + 𝑘଴ଶ𝑈ఏ = 0. (3.3)  
 
Les champs sont considérés invariants en 𝜃  ((𝜕𝑈௜/𝜕𝜃) = 0 pour 𝑖 = 𝜌 , 𝜃 , 𝑧). 
L’équation (3.3) se simplifie selon : 
 
 
1𝜌 𝜕𝜕𝜌 ൬𝜌 𝜕𝑈ఏ𝜕𝜌 ൰ + 𝜕ଶ𝑈ఏ𝜕𝑧ଶ + ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝑈ఏ = 0. (3.4)  
 
On intègre (3.4) sur le volume 𝑉 défini sur la figure 3.2.  
 





Figure 3.2 – 𝑽 volume de la cellule élémentaire. 
 
Avec cette intégration, on obtient la formulation faible (3.5) [12] - [15] : 
 
 ම ൬𝛻ଶ𝑈ఏ. ?̅? + ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝑈ఏ?̅?൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝜃𝑑𝑧 ௏ = 0, (3.5)  
 
où 𝑣(𝜌, 𝑧) est la fonction test et 𝑣  la fonction conjuguée de 𝑣 . On peut alors utiliser 
l’identité de Green (3.6) :  
 
 (∇ଶ𝑓). ?̅? + ∇𝑣തതതത. ∇𝑓 = ∇. (?̅?∇𝑓). (3.6)  
 
Ainsi, (3.5) devient : 
 
 ම ൬𝛻𝑈ఏ. ∇𝑣തതതത − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝑈ఏ?̅?൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝜃𝑑𝑧 ௏ = ම ∇. (𝑣∇𝑈ఏ)𝜌𝑑𝜌𝑑𝜃𝑑𝑧 ௏ , (3.7)  
 
on applique le théorème de Green-Ostrogradsky au membre de droite de (3.7). De cette 
façon, on obtient : 
 ම ∇. (𝑣∇𝑈ఏ)𝜌𝑑𝜌𝑑𝜃𝑑𝑧 ௏ = ඵ 𝑣∇𝑈ఏ . 𝑛ሬ⃗ 𝑑𝑆 ௌ                                                                                                   = ඵ 𝑣∇𝑈ఏ . 𝑛ሬ⃗ ଵ𝜌𝑑𝜌𝑑𝜃 ௌభ + ඵ 𝑣∇𝑈ఏ . 𝑛ሬ⃗ ଶ𝜌𝑑𝜌𝑑𝜃
 
ௌమ                 + ඵ 𝑣∇𝑈ఏ. 𝑛ሬ⃗ ௌ𝜌𝑑𝜃𝑑𝑧 ௌೄ , 
(3.8)  
 




où 𝑆 est la surface entourant le volume 𝑉 avec 𝑆 = 𝑆ଵ + 𝑆ଶ + 𝑆ௌ selon la figure 3.2, 𝑛ሬ⃗  est 
le vecteur normal unitaire à 𝑆 entrant dans la surface. De même, 𝑛ሬ⃗ ௜ (avec 𝑖 = 1, 2, 𝑆) est 
le vecteur normal unitaire à 𝑆௜. Or, par construction, on a : 
 
 𝑛ሬ⃗ ଵ = −𝑛ሬ⃗ ଶ. (3.9)  
 
Ceci permet de simplifier (3.8) et d’obtenir (3.10) : 
 
 ම ൬𝛻𝑈ఏ. ∇𝑣തതതത − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝑈ఏ?̅?൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝜃𝑑𝑧 ௏ = ඵ 𝑣∇𝑈ఏ. 𝑛ሬ⃗ ௌ𝜌𝑑𝜃𝑑𝑧 ௌೄ . (3.10)  
 
Ainsi, après l’intégration en 𝜃, (3.10) devient : 
 
 2𝜋 ඵ ൬𝛻𝑈ఏ. 𝛻𝑣തതതത − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝑈ఏ?̅?൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧 ௌమವ = 2𝜋 න ?̅?𝛻𝑈ఏ. 𝑛ሬ⃗ ୻ೄ𝜌𝑑𝑙 ୻౩ . (3.11)  
 
où 𝑆ଶ஽ est la surface définie sur la figure 3.3 et 𝑛ሬ⃗ ୻ೄ est le vecteur normal à Γௌ entrant dans 𝑆ଶ஽ . On constate que cette structure est ramenée à une cellule élémentaire 2-D avec comme limite l’axe de révolution Γଷ. 
 
 
Figure 3.3 – 𝑺𝟐𝑫 la surface de la cellule élémentaire 2-D du guide d’onde de la figure 3.1. 
 
On obtient finalement la formulation faible 2-D : 
 
 ඵ ൬𝛻𝑈ఏ. 𝛻𝑣തതതത − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝑈ఏ?̅?൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧 ௌమವ − න ?̅?𝛻𝑈ఏ . 𝑛ሬ⃗ ୻ೄ𝜌𝑑𝑙 ୻౩ = 0. (3.12)  
 
On définit sur cette figure : 𝐴  le rayon externe du guide, 𝑎  le rayon « fictif » 
définissant le plan  Ωᇱ  où sont évaluées les impédances de surface 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ , avec             ℎ = 𝐴 − 𝑎 , 𝑝  la longueur de la cellule élémentaire suivant 𝑧 , correspondant à la 
périodicité du motif en 𝑧. En Γௌ, une condition d’impédance nulle est imposée (PEC). 
Quant à Γଵ et Γଶ, la condition périodique (3.13) y est appliquée. Dans le code FEM, cela 




revient à éliminer les inconnues de Γଶ , en ajoutant les coefficients multiplicatifs des fonctions de base calculés aux nœuds de Γଶ sur les inconnues de Γଵ de même coordonnée 𝜌. Le maillage doit donc être impérativement identique sur les deux frontières Γଵ et Γଶ. 
 
 𝑈ሬ⃗ (𝑝, 𝜌)ห୻మ = 𝑈ሬ⃗ (0, 𝜌)ห୻భ × exp(−𝛾௭𝑝), (3.13)  
 
D’après la figure 3.3, Γௌ  se décompose en murs verticaux Γ௩௘௥௧  et murs 
horizontaux Γ௛௢௥, ceci amène à : 
- pour un mur vertical, 𝑛ሬ⃗ ୻ೡ೐ೝ೟ = ±𝑧 : 
 
 ∇𝑈ఏ. 𝑛ሬ⃗ ୻ೡ೐ೝ೟ = ±𝜕𝑈ఏ𝜕𝑧 , (3.14)  
 
- pour un mur horizontal, 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = ±?⃗? : 
 
 ∇𝑈ఏ. 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = ±𝜕𝑈ఏ𝜕𝜌 . (3.15)  
 
Pour développer (3.12) à l’aide de (3.14) et (3.15), la définition de l’impédance 
(3.16) est utilisée. 
 
 𝐸ሬ⃗ = 𝑍௦൫𝐻ሬ⃗ × 𝑛ሬ⃗ ୻ೄ൯, (3.16)  
 
 La formulation discrétisée (3.12) sera différente dans le cas d’un mode TM ou un 
mode TE au niveau de l’intégrale de contour sur Γௌ. En effet, comme on ne considère que les modes d’ordre nul, donc ceux avec une invariance en 𝜃 , les modes TE0n sont 
caractérisés par l’impédance 𝑍 ᇱ்  et les modes TM0n par l’impédance 𝑍௓ᇱ  (où 𝑛  est un 
nombre réel quelconque) d’après l’équation (2.11) du chapitre 2. Ainsi, le problème FEM 
2-D va être séparé en deux calculs (3.1) :  
- un code calculant l’impédance 𝑍 ᇱ்  qui lie 𝐸ఏ et 𝐻௭ 
- un code calculant l’impédance 𝑍௓ᇱ  qui lie 𝐸௭ et 𝐻ఏ. 
Pour un mode TM, où l’on a 𝐻௭ qui vaut zéro, le champ générateur est le champ 𝐻ఏ. L’équation (3.16) est alors utilisée de façon à écrire (3.14) et (3.15) en fonction de 𝐻ఏ. De même, pour un mode TE, le champ générateur est le champ 𝐸ఏ, ainsi (3.14) et 
(3.15) sont écrites en fonction de 𝐸ఏ. 
 
? Modes TM (𝑯𝒛 est nul), on recherche 𝑯𝜽 :  L’impédance 𝑍௓ᇱ  du mode TM est déterminée. Pour trouver le problème discrétisé 
pour 𝐻ఏ , il faut expliciter (3.12) en 𝐻ఏ  en tenant compte des murs verticaux et 
horizontaux. 
Dans un premier temps on étudie cette simplification pour les murs verticaux, 𝑛ሬ⃗ ୻ೡ೐ೝ೟ = ±𝑧. En utilisant l’équation de Maxwell-Ampère (1.7) et l’équation d’impédance 
(3.16), on a : 
 




 𝐸ሬ⃗ ห୻౏ = 1𝑗𝜔𝜀଴ 𝛻 × 𝐻ሬ⃗ ห୻౏ = 𝑍ௌ ቆ𝐻ሬ⃗ ห୻౏ × (±𝑧)ቇ, (3.17)  
 
en prenant la composante selon 𝜌 : 
 
 
1𝑗𝜔𝜀଴ ൬1𝜌 𝜕𝐻௭𝜕𝜃 − 𝜕𝐻ఏ𝜕𝑧 ൰ฬ୻౏ = ±𝑍ௌ𝐻ఏ|୻౏ , (3.18)  
 
or par hypothèse le champ électromagnétique est invariant en 𝜃, donc : 
 
 
𝜕𝐻ఏ𝜕𝑧 ฬ୻౏ = ቊ−𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ𝐻ఏ|୻౏ ,          si 𝑛ሬ⃗ ୻ೡ೐ೝ೟ = 𝑧    𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ𝐻ఏ|୻౏ ,             si 𝑛ሬ⃗ ୻ೡ೐ೝ೟ = −𝑧. (3.19)  
 
(3.14) s’écrit donc : 
 
 ∇𝐻ఏ. 𝑛ሬ⃗ ௩௘௥௧ = −𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ𝐻ఏ|୻౏ . (3.20)  
 
Les murs horizontaux sont maintenant considérés, donc 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = ±?⃗? . Les 
équations de Maxwell-Ampère (1.7) et (3.16) sont à nouveau utilisées pour simplifier 
(3.15) : 
 
 𝐸ሬ⃗ ห୻౏ = 1𝑗𝜔𝜀଴ 𝛻 × 𝐻ሬ⃗ ห୻౏ = 𝑍ௌ ቆ𝐻ሬ⃗ ห୻౏ × (±?⃗?)ቇ. (3.21)  
 
Cette fois, la composante selon 𝑧 est utilisée : 
 
 
1𝑗𝜔𝜀଴ ൭1𝜌 ቆ𝜕(𝜌 𝐻ఏ)𝜕𝜌 − 𝜕𝐻ఘ𝜕𝜃 ቇ൱อ୻౏ = ∓𝑍ௌ𝐻ఏ|୻౏ . (3.22)  
 
Comme on se place sur un mur horizontal, 𝜌 = 𝜌௛௢௥  est constant. Par ailleurs, avec l’invariance en 𝜃, on obtient : 
 
 
𝜕𝐻ఏ𝜕𝜌 ฬ୻౏ = ⎩⎨
⎧൬−𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ − 1𝜌௛௢௥൰ 𝐻ఏ|୻౏ ,         si 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = ?⃗?    ൬𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ − 1𝜌௛௢௥൰ 𝐻ఏ|୻౏ ,            si 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = −?⃗?. (3.23)  
 
C’est pourquoi (3.15) devient : 
 




 ∇𝐻ఏ. 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = ቆ−𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ − 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ . ?⃗?𝜌௛௢௥ ቇ 𝐻ఏ|୻౏ . (3.24)  
 
Ainsi, en utilisant (3.20) et (3.24), la formulation présentée en (3.12) devient 
(3.25) pour le champ magnétique 𝐻ఏ. 
 
 
ඵ ൬𝛻𝐻ఏ. 𝛻𝑣തതതത − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝐻ఏ?̅?൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧                                         ௌమವ  + ෍ (𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ) න ?̅?𝐻ఏ𝜌𝑑𝜌                                 ୻౬౛౨౪  ୻౬౛౨౪  + ෍൫𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ𝜌௛௢௥ + 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ . ?⃗?൯ න ?̅?𝐻ఏ𝑑𝑧 ୻౞౥౨୻౞౥౨ = 0. 
(3.25)  
 
Pour résoudre cette équation, un système linéaire (3.26) est déterminé. 
 
 𝐴ு𝐻ሬ⃗ ఏ = 0ሬ⃗ , (3.26)  
 
où 𝐴ு est la matrice carrée de coefficient 𝐴௜௝ு  et 𝐻ሬ⃗ ఏ est défini par : 
 
 𝐻ሬ⃗ ఏ = ൥𝑢ଵ⋮𝑢ே൩,         𝐻ఏ =  ෍ 𝑢௝Φ௝ே௝ୀଵ , (3.27)  
 
avec 𝑁  le nombre de nœuds (fixé par le maillage), 𝑢௝  est la valeur de 𝐻ఏ  au nœud 𝑗 
coefficient multiplicatif de la fonction de base triangulaire Φ௝ dans la décomposition sur 
l’espace vectoriel considéré. Les éléments de la matrice 𝐴௜௝ு  sont dont définis par : 
 
 
𝐴௜௝ு = ඵ ൬𝛻Φ௝ . 𝛻Φ௜ − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ Φ௝Φ௜൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧 ௌమವ                               + ෍ (𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ) න Φ௜Φ௝𝜌𝑑𝜌 ୻౬౛౨౪୻౬౛౨౪                   + ෍൫𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ𝜌௛௢௥ + 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ . ?⃗?൯ න Φ௜Φ௝𝑑𝑧 ୻౞౥౨୻౞౥౨ .            
(3.28)  
 
Si Γௌ est un PEC, 𝑍ௌ est nul, donc (3.28) se simplifie selon : 
 
 
𝐴௜௝ு = ඵ ൬𝛻Φ௝ . 𝛻Φ௜ − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ Φ௝Φ௜൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧               ௌమವ                                     + ෍ 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ . ?⃗? න Φ௜Φ௝𝑑𝑧 ୻౞౥౨୻౞౥౨ . (3.29)  





L’implémentation des équations (3.28) et (3.29) dans le code Matlab est présentée 
en annexe E. (3.28) et (3.29) sont résolues pour obtenir 𝐻ఏ dans la cellule élémentaire. 
Pour avoir l’impédance 𝑍௓ᇱ , sur le plan Ωᇱ, il faut également 𝐸௓. Le champ électrique est obtenu avec l’équation de Maxwell-Ampère (1.7), on a : 
 
 𝐸௭|ஐᇱ = 1𝑗𝜔𝜀଴ ൫∇ × 𝐻ሬ⃗ ൯. 𝑧 = 1𝑗𝜔𝜀଴ ቆ𝐻ఏ|ஐᇱ 𝑎 + 𝜕𝐻ఏ𝜕𝜌 ฬஐᇱ ቇ. (3.30)  
 
Finalement, l’impédance 𝑍௓ᇱ  du mode TM sur le plan Ωᇱ est : 
 
 𝑍௓ᇱ = 𝐸௓𝐻ఏฬஐᇱ = 1𝑗𝜔𝜀଴ ൮1𝑎 + 𝜕𝐻ఏ𝜕𝜌 ฬஐᇱ𝐻ఏ|ஐᇱ ൲. (3.31)  
 
 Les calculs de 𝐸௭|ஐᇲ et 𝑍௓ᇱ , dans le code Matlab, sont présentés en annexe F. 
 
? Modes TE (𝑬𝒛 est nul), on recherche 𝑬𝜽 : Il faut maintenant déterminer l’impédance 𝑍 ᇱ்  du mode TE. Pour trouver le 
problème discrétisé pour 𝐸ఏ, il faut expliciter (3.12) en 𝐸ఏ avec les murs horizontaux et 
verticaux. 
Pour les murs verticaux, en utilisant l’équation de Maxwell-Faraday (1.7) et 
l’équation d’impédance (3.16), on a : 
 
 𝐸ሬ⃗ ห୻ೄ = 𝑍ௌ ቌቆ− 1𝑗𝜔𝜇଴ ∇ × 𝐸ሬ⃗ ฬ୻ೄቇ × (±𝑧)ቍ. (3.32)  
 
La composante selon 𝜃 est : 
 
 𝐸ఏ|୻ೄ = ±𝑍ௌ ቆ 1𝑗𝜔𝜇଴ ൬1𝜌 𝜕𝐸௭𝜕𝜃 − 𝜕𝐸ఏ𝜕𝑧 ൰ฬ୻ೄቇ. (3.33)  
 
Avec l’invariance en 𝜃, (3.33) devient : 
 
 
𝜕𝐸ఏ𝜕𝑧 ฬ୻ೄ = ⎩⎨
⎧− 𝑗𝜔𝜇଴𝑍ௌ 𝐸ఏ|୻ೄ ,    si 𝑛ሬ⃗ ୻ೡ೐ೝ೟ = 𝑧       𝑗𝜔𝜇଴𝑍ௌ 𝐸ఏ|୻ೄ , si 𝑛ሬ⃗ ୻ೡ೐ೝ೟ = −𝑧.   (3.34)  
 
On peut donc généraliser en : 
 




 ∇𝐸ఏ. 𝑛ሬ⃗ ୻ೡ೐ೝ೟ = − 𝑗𝜔𝜇଴𝑍ௌ 𝐸ఏ|୻ೄ . (3.35)  
 
Pour les murs horizontaux, on utilise la composante 𝜃 de (3.36) : 
 




 𝐸ఏ|୻ೄ = 𝑍ௌ ቌ ∓1𝑗𝜔𝜇଴ ൭1𝜌 ቆ𝜕(𝜌 𝐸ఏ)𝜕𝜌 − 𝜕𝐸ఘ𝜕𝜃 ቇ൱อ୻ೄቍ. (3.37)  
 




𝜕𝐸ఏ𝜕𝜌 ฬ୻ೄ = ⎩⎨
⎧൬− 𝑗𝜔𝜇଴𝑍ௌ − 1𝜌௛௢௥൰ 𝐸ఏ|୻ೞ ,    si 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = ?⃗?       ൬𝑗𝜔𝜇଴𝑍ௌ − 1𝜌௛௢௥൰ 𝐸ఏ|୻ೞ , si 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = −?⃗?.   (3.38)  
 
On peut donc généraliser en : 
 
 ∇𝐸ఏ. 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = ቆ− 𝑗𝜔𝜇଴𝑍ௌ − 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ . ?⃗?𝜌௛௢௥ ቇ 𝐸ఏ|୻ೞ . (3.39)  
 
Ainsi, en utilisant (3.35) et (3.39), la formulation présentée en (3.12) devient 
(3.40) pour le champ électrique 𝐸ఏ. 
 
 
ඵ ൬∇𝐸ఏ. ∇𝑣തതതത − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝐸ఏ?̅?൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧 ௌమವ                                       + ෍ ൬𝑗𝜔𝜇଴𝑍ௌ ൰ න ?̅?E஘𝜌𝑑𝜌 ୻౬౛౨౪୻౬౛౨౪                                  + ෍ ൬𝑗𝜔𝜇଴𝜌௛௢௥𝑍ௌ + 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ . ?⃗?൰ න ?̅?𝐸ఏ𝑑𝑧 ୻౞౥౨୻౞౥౨ = 0. 
(3.40)  
 
Comme dans le cas TM, on implémente un système linéaire (3.41) pour résoudre 
(3.40). 
 




 𝐴ா𝐸ሬ⃗ ఏ = 0ሬ⃗ , (3.41)  
 
où 𝐴ா  est la matrice carrée de coefficient 𝐴௜௝ா  et 𝐸ሬ⃗ ఏ est défini par : 
 
 𝐸ሬ⃗ ఏ = ൥𝑢ଵ⋮𝑢ே൩,         𝐸ఏ =  ෍ 𝑢௝Φ௝ே௝ୀଵ , (3.42)  
 
avec 𝑁  le nombre de nœuds (fixé par le maillage), 𝑢௝  est la valeur de 𝐸ఏ  au nœud 𝑗 
coefficient multiplicatif de la fonction de base triangulaire Φ௝ dans la décomposition sur 
l’espace vectoriel considéré. Les éléments de la matrice 𝐴௜௝ா  sont dont définis par : 
 
 
𝐴௜௝ா = ඵ ൬∇Φ௝ . ∇Φ௜ − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ Φ௝Φ௜൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧         ௌమವ  + ෍ ൬𝑗𝜔𝜇଴𝑍ௌ ൰ න Φ௜Φ୨𝜌𝑑𝜌 ୻౬౛౨౪୻౬౛౨౪                               + ෍ ൬𝑗𝜔𝜇଴𝜌௛௢௥𝑍ௌ + 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ . ?⃗?൰ න Φ௜Φ௝𝑑𝑧 ୻౞౥౨୻౞౥౨ .      
(3.43)  
 
Lorsque Γௌ est un PEC, on a : 
 
 𝐸ఏ|୻ೄ = 0 = 𝐸ఏ|୻ೡ೐ೝ೟ = 𝐸ఏ|୻೓೚ೝ . (3.44)  
 
C’est pourquoi (3.43) devient : 
 
 𝐴௜௝ா = ඵ ൬𝛻Φ௝ . 𝛻Φ௜ − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ Φ௝Φ௜൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧. ௌమವ  (3.45)  
 
En fonction des cas (Γௌ PEC ou non), l’équation (3.43) ou (3.45) est résolue pour 
obtenir le champ électrique 𝐸ఏ dans la cellule, le détail de l’implémentation dans le code 
est présenté en annexe E. Il faut ensuite déterminer le champ magnétique 𝐻௭ pour obtenir la valeur de l’impédance 𝑍 ᇱ் . Pour cela, on utilise l’équation de Maxwell-Faraday (1.7) : 
 
 𝐻௭|ஐᇱ = 𝑗𝜔𝜇଴ ൫∇ × 𝐸ሬ⃗ ൯. 𝑧 = 𝑗𝜔𝜇଴ ቆ𝐸ఏ|ஐᇱ𝑎 + 𝜕𝐸ఏ𝜕𝜌 ฬஐᇱቇ. (3.46)  
 
Finalement, l’impédance 𝑍 ᇱ்  du mode TE sur le plan Ωᇱ est : 
 









Les calculs de 𝐻௭|ஐᇱ et 𝑍 ᇱ் , dans le code Matlab, sont aussi développés en annexe 
F. 
 
3.1.2. Définition de la cellule élémentaire 2-D 
 
Avec l’invariance en 𝜃  du métamatériau et les formulations faibles 2-D du 
problème, (3.25) et (3.40), il est possible de simplifier le problème 3-D en un problème 
2-D. Une cellule élémentaire 2-D est extraite du guide d’onde comme représentée sur la 
figure 3.4. La construction de la cellule élémentaire 2-D sous GMSH est détaillée en 
annexe G. 
 
Figure 3.4 – Cellule élémentaire du guide d’onde de la figure 3.1 et exemple de maillage GMSH. 
 
3.1.3. Validation par le calcul de 𝒁𝒔ᇱ  pour deux guides à paroi idéale 
 
Les équations (3.25), (3.31), (3.40) et (3.47) sont implémentées dans deux codes 
Matlab : un code pour l’impédance 𝑍௓ᇱ  et l’autre pour 𝑍 ᇱ் . Ces deux fonctions ont pour variables d’entrée le maillage de la cellule élémentaire obtenu avec GMSH, la fréquence 
de travail 𝑓, l’angle d’incidence 𝜑 et la valeur de l’impédance 𝑍ௌ en Γௌ.  
Comme expliqué dans le chapitre 2, pour valider la valeur des impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  trouvée par le code FEM (𝑍ௌிாெ), l’algorithme présenté dans la partie 2.2.3 est utilisé, 
en référence. L’erreur relative (en %) entre les valeurs des impédances calculées par la 
FEM (𝑍ௌிாெ) et la méthode « analytique » (𝑍ௌ௔) est : 
 
 𝑒𝑟𝑟𝑒𝑢𝑟(%) = ቤ𝑍ௌ௔ − 𝑍ௌிாெ𝑍ௌ௔ ቤ × 100. (3.48)  
 




On suppose que le code FEM est validé pour des erreurs relatives inférieures à 
2%. Deux guides différents sont étudiés pour valider le calcul des impédances : un guide 
métallique avec 𝑍ௌ = 0 Ω (= 𝑍் = 𝑍௓) , et un guide à paroi anisotrope 𝑍் = ௝௓బଶ  et      𝑍௓ = 𝑗𝑍଴. Pour ces deux cas, le rayon 𝐴 du guide est de 30 mm et le rayon « fictif » 𝑎 du 
plan Ωᇱ est de 28 mm, plan où les impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  sont calculées. L’angle d’incidence 𝜑 est nécessaire au calcul des impédances de surface donc au 
calcul FEM. Cet angle est calculé grâce aux constantes de propagation 𝛽௭ et 𝑘଴ : 
 
 𝜑 = arcsin ൬𝛽௭𝑘଴൰. (3.49)  
 
Le calcul de cet angle est différent suivant les deux cas étudiés dans cette partie. 
 
? Cas n°1 – guide métallique : 
Une schématisation du guide métallique est représentée sur la figure 3.5. 
 
 
Figure 3.5 – Schématisation du guide d’onde métallique. 
 
Dans le cas du guide métallique, 𝜑 est calculé analytiquement car la constante 𝛽௭ est analytique, s’écrivant selon (3.50): 
 
 𝛽௭೅ಾ = ඨ𝑘଴ଶ − ቀ𝜒௠௡𝐴 ቁଶ   et   𝛽௭ ்ா = ඨ𝑘଴ଶ − ൬𝜒௠௡ᇱ𝐴 ൰ଶ (3.50)  
 
où 𝜒௠௡ est le 𝑛ième zéro de la fonction de Bessel 𝐽௠, 𝜒௠௡ᇱ  le 𝑛ième zéro de la dérivée de la 
fonction de Bessel 𝐽௠ᇱ , 𝑚 et 𝑛 sont des entiers. 
 
Ainsi, 𝜑 est calculé avec (3.49) et (3.50). Les impédances analytiques 𝑍௦௔  sont calculées à l’aide de l’algorithme présenté dans la partie 2.2.3 du chapitre 2. Le tableau 
3.1 donne les valeurs des impédances calculées analytiquement et numériquement avec 
les fréquences et angles d’incidence correspondants. Comme expliqué avec (2.21), si le 
mode est un mode TM0n seule la valeur de l’impédance 𝑍௓ᇱ  est nécessaire, si le mode est 
TE0n c’est l’impédance 𝑍 ᇱ்  qui doit être calculée. 
 
 









𝝋 (°) Impédance 
analytique (𝛀) Impédance FEM (3.31) et (3.47) (𝛀) Erreur relative (%) 3.827  TM01 0 0 𝑍௓ᇱ = −58.876𝑗 𝑍௓ᇱ = −58.745𝑗 0.22 5 TM01 67.384 40.051 𝑍௓ᇱ = −45.068𝑗 𝑍௓ᇱ = −45.051𝑗 0.070 6.098 TM01 99.437 51.126 𝑍௓ᇱ = −36.951𝑗 𝑍௓ᇱ = −37.016𝑗 0.19 
TE01 0 0 𝑍 ᇱ் = −102.05𝑗 𝑍 ᇱ் = −102.09𝑗 0.042 7  TM01 122.75 56.855 𝑍௓ᇱ = −32.191𝑗 𝑍௓ᇱ = −32.312𝑗 0.39 
TE01 71.976 29.40 𝑍 ᇱ் = −117.14𝑗 𝑍 ᇱ் = −117.16𝑗 0.057 
Tableau 3.1 – Valeur des impédances en 𝛀ᇱ et l’erreur relative en prenant le calcul analytique comme 
référence, pour le guide d’onde métallique. 
 
Les erreurs relatives sont inférieures à 0.4%, ceci permet donc de valider le code 
FEM 2-D, pour le cas métallique. 
 
? Cas n°2 – guide à paroi anisotrope ቀ𝒁𝑻 = 𝒋𝒁𝟎𝟐 , 𝒁𝒁 = 𝒋𝒁𝟎ቁ : 
Une schématisation du guide est représentée sur la figure 3.6. 
 
 
Figure 3.6 – Schématisation du guide d’onde à paroi anisotrope. 
 
Pour calculer l’angle 𝜑 selon (3.49), il faut la valeur de 𝛽௭ . Or pour ce guide d’onde à paroi anisotrope, 𝛽௭ n’est pas analytique. Ainsi, l’algorithme présenté dans la 
partie 2.2.3 du chapitre 2 est utilisé. Il permet aussi d’obtenir la valeur des impédances 
analytique (𝑍 ᇱ் ; 𝑍௓ᇱ ) . Le tableau 3.2 donne les valeurs des impédances calculées 
analytiquement et numériquement pour différentes fréquences et les angles d’incidence 













𝝋 (°) Impédance analytique (𝛀) Impédance FEM (3.31) et (3.47) (𝛀) Erreur relative (%) 2.3 TM01 8.4699 10.127 𝑍௓ᇱ = −425.64𝑗 𝑍௓ᇱ = −425.54𝑗 0.024 4 TM01 97.483 90 − 32.345𝑗 𝑍௓ᇱ = −394.02𝑗 𝑍௓ᇱ = −393.32𝑗 0.18 
5.5 TM01 146.58 90 − 41.390𝑗 𝑍௓ᇱ = −385.72𝑗 𝑍௓ᇱ = −384.00𝑗 0.45 
TE01 20.603 10.303 𝑍ᇱ் = −332.90𝑗 𝑍ᇱ் = −332.96𝑗 0.020 
6 TM01 162.13 90 − 42.660𝑗 𝑍௓ᇱ = −384.29𝑗 𝑍௓ᇱ = −382.14𝑗 0.56 
TE01 52.333 24.611 𝑍ᇱ் = −339.29𝑗 𝑍ᇱ் = −339.52𝑗 0.068 
Tableau 3.2 – Valeur des impédances en 𝛀ᇱ et l’erreur relative en prenant le calcul analytique comme 
référence, pour le guide d’onde à parois anisotropes. 
 
Les erreurs relatives sont inférieures à 0.6%. Le calcul FEM 2-D des impédances 
de surface est donc validé dans un cas anisotrope. L’algorithme de la figure 2.12 est 
maintenant utilisé pour tracer les diagrammes de dispersion. 
 
3.2. Nouvel algorithme de calcul de l’équation de dispersion 
 
L’algorithme utilisé est celui présenté sur figure 2.12 du chapitre 2. Dans ce cas, 
le calcul FEM des impédances de surface est celui présenté dans la partie 3.1 avec un 
code Matlab « maison ». L’algorithme de la TME implémenté du code FEM 2-D est 
maintenant appliqué à des guides d’onde à parois anisotropes idéaux puis à un guide 
d’onde avec un métamatériau en forme de croix. 
 
3.2.1. Application de l’algorithme à des guides d’onde à paroi 
anisotrope 
 
On considère des guides d’onde à paroi anisotrope comme représentés sur la figure 
3.7. Le rayon 𝐴 est de 30 mm, on applique les impédances (𝑍் , 𝑍௓) sur cette paroi. Les 
impédances (𝑍 ᇱ் , 𝑍௓ᇱ ) sont calculées avec la FEM sur le plan Ωᇱ de rayon 𝑎 = 28 mm. 





Figure 3.7 – Guide d’onde à paroi anisotrope 
De ce guide d’onde, on extrait la cellule élémentaire représentée sur la figure 3.8.  
 
 
Figure 3.8 – Cellule élémentaire maillée avec GMSH de dimensions 𝑨 = 𝟑𝟎  mm, 𝒂 = 𝟐𝟖  mm,         𝒉 = 𝟐 mm et 𝒑 = 𝟒 mm. 
 
Dans ce cas : Γௌ = Γ௛௢௥, c’est pourquoi l’équation à résoudre pour avoir 𝐻ఏ  se 
simplifie de (3.25) à (3.51) avec 𝜌௛௢௥ = 𝐴, 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ = −?⃗? et sans parois verticales : 
 ඵ ൬𝛻𝐻ఏ. 𝛻𝑣തതതത − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝐻ఏ?̅?൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧 + (𝑗𝜔𝜀଴𝑍ௌ𝐴 − 1) න ?̅?𝐻ఏ𝑑𝑧 ୻౞౥౨ = 0. ௌమವ  (3.51)  
 
De même, pour obtenir 𝐸ఏ, l’équation (3.40) se simplifie en (3.52) : 
 ඵ ൬∇𝐸ఏ. ∇𝑣തതതത − ൬𝑘଴ଶ − 1𝜌ଶ൰ 𝐸ఏ?̅?൰ 𝜌𝑑𝜌𝑑𝑧 ௌమವ + ൬𝑗𝜔𝜇଴𝐴𝑍ௌ − 1൰ න ?̅?𝐸ఏ𝑑𝑧 ୻౞౥౨ = 0. (3.52)  





Dans le cas des parois anisotropes, 𝑍ௌ n’est pas unique comme 𝑍் est différent de 𝑍௓. Donc 𝑍ௌ est remplacée par 𝑍் dans (3.51) et par 𝑍௓ dans (3.52). L’algorithme de la 
TME de la figure 2.12 est ainsi appliqué à cette structure. Les diagrammes de dispersion 
des modes propagatifs sont comparés aux diagrammes de dispersion tracés en 𝐴 grâce à 
l’algorithme de la figure 2.2, [6], [16]. 
 
 
Figure 3.9 – Diagramme de dispersion ൫𝜺𝒆𝒇𝒇 = (𝜷𝒛/𝒌𝟎)𝟐 ൯ de guides d’onde à parois anisotropes, 
diverses combinaisons (𝒁𝑻, 𝒁𝒁) en 𝑨. Les courbes représentées par des points bleus sont obtenues avec l’algorithme de la figure 2.12, et le code FEM calculant (𝒁𝑻ᇱ , 𝒁𝒁ᇱ ) en 𝒂. Les courbes en cercles roses sont celles obtenues avec l’algorithme de la figure 2.2 [16]. 
 
Sur cette figure 3.9, seuls les modes propagatifs d’ordre nul sont représentés. Les 
diagrammes obtenus avec le calcul FEM coïncident parfaitement avec ceux obtenus dans 
le cas idéal (impédances (𝑍் , 𝑍௓) fixes et constantes en 𝐴). Ainsi, l’algorithme de la TME 
avec le calcul FEM des impédances en 𝑎 est validé. De plus, pour ces combinaisons 
d’impédances seuls les modes TM01 et TE01 se propagent entre [0; 6] GHz. La fréquence 
de coupure du TM01 (respectivement TE01) est bien constante lorsque 𝑍௓ᇱ  (respectivement 𝑍 ᇱ் ) est constante. Par ailleurs, on constate que la fréquence de coupure du mode TM01 
(respectivement TE01) diminue lorsque 𝑍௓ᇱ  (respectivement 𝑍 ᇱ் ) augmente. 
 
Cet algorithme est, maintenant, appliqué à un guide d’onde avec un métamatériau 
2-D.  
 




3.2.2. Application de l’algorithme à un guide à paroi en métamatériau 
 
Le guide d’onde étudié dans cette partie est représenté sur la figure 3.10. Une 
cellule élémentaire 2-D est extraite de ce guide et est utilisée dans l’algorithme de la TME. 
Elle est représentée en points rouges sur cette figure. Le diagramme de dispersion obtenu 
avec la TME est comparé à celui obtenu avec le logiciel commercial HFSS, utilisé comme 





Figure 3.10 – Guide d’onde avec un métamatériau 2-D en forme de croix avec les cellules élémentaires 
pour la TME (points rouges) et pour HFSS (tirets bleus). 
 
? Cellule élémentaire pour la TME : 
La cellule élémentaire extraite est représentée sur la figure 3.11, ainsi que son 
maillage GMSH qui comporte 1536 triangles. 
 





Figure 3.11 – Cellule élémentaire maillée avec GMSH de dimensions 𝑨 = 𝟑𝟎  mm, 𝒂 = 𝟐𝟏  mm,         𝒉 = 𝟗 mm, 𝒅 = 𝟑 mm, 𝒑 = 𝟏𝟎 mm et 𝒘 = 𝟒 mm. 
 
? Cellule élémentaire pour HFSS : 
La cellule élémentaire 3-D extraite du guide d’onde de la figure 3.10 est 




Figure 3.12 – Cellule élémentaire 3-D utilisée dans HFSS. 
 




La méthode de résolution utilisée dans HFSS est le eigenmode solver. On ajoute 
une périodicité entre les parois (𝑂; 𝑥, 𝑦) avec les conditions master et slave. Il faut ensuite 
paramétrer un retard de phase 𝑝௫ sur la paroi « esclave », que l’on fait varier entre 0° et 180° (avec un pas plus ou moins important en fonction de la précision que l’on souhaite). 
On peut alors obtenir la constante de phase 𝛽௭ avec : 
 
 𝛽௭ = −𝑝௫𝑝 . (3.53)  
 
Ce type de résolution retourne la valeur de 𝛽௭  pour chaque fréquence, ce qui 
permet de reconstruire les diagrammes de dispersion des modes propagatifs. Sous HFSS, 
il n’est pas possible de tracer les diagrammes de dispersion des modes évanescents, même 
avec une résolution driven modale, comme vue au chapitre 2. En effet, cette résolution 
permet de trouver 𝛾௭ dans le port, le métamatériau n’est alors pas pris en compte. C’est 
pourquoi seule la partie 𝛽௭ est comparée. 
Pour la simulation HFSS, le critère de convergence est fixé à Δ𝑓 = 0.05%. A 
convergence, cette cellule élémentaire contient 34035 tétraèdres. 
 
? Diagramme de dispersion : 
Les diagrammes de dispersion obtenus avec HFSS et la TME sont représentés sur 
la figure 3.13. 
 
 
Figure 3.13 – Diagrammes de dispersion du guide de la figure 3.9 obtenus avec la TME (points bleus) 
et avec HFSS (cercles roses). 





Les diagrammes de dispersion des modes d’ordre nul sont alors bien reconstruits. 
On constate une bonne continuité des courbes de dispersion au passage des modes 
évanescents aux modes propagatifs. Le nouvel algorithme de la TME avec le code FEM 
2-D est alors validé. Par ailleurs, le nombre d’éléments est nettement diminué : réduction 
de 95.5% en utilisant la TME et sa cellule élémentaire 2-D. Ceci a pour conséquence de 
réduire le nombre d’inconnues et donc le temps de calcul. En effet, pour obtenir les deux 
modes propagatifs d’ordre nul avec la TME, le temps de calcul est de 6 minutes et 30 
secondes alors qu’avec HFSS la simulation dure 2 heures et 37 minutes, mais tous les 
modes propagatifs sont trouvés. Le même ordinateur [Intel® Core™ i7-7700 CPU @ 
3.60 GHz, 16 GB of RAM] est utilisé pour ces simulations. 
Le code FEM 2-D de calcul des impédances de surface est donc validé, ainsi que 
son utilisation dans le code de la TME. Ce nouvel algorithme permet maintenant de 
concevoir des structures à base de guides d’onde à parois métamatériaux. 
 
3.3. Conception d’un extracteur de modes 
 
Les métamatériaux sont souvent utilisés pour réduire la taille des guides d’onde 
[1] - [6] ou encore pour contrôler le champ à l’ouverture des antennes [6] - [10]. Ils 
peuvent également être utilisés pour changer l’ordre de propagation des modes. En effet, 
nous avions vu avec la figure 2.3 du chapitre 2 que les diagrammes de dispersion diffèrent 
en fonction des combinaisons des impédances de surface utilisées. Entre autres, on 
constate que pour : 
- 𝑍் = 0 Ω et 𝑍௓ = 𝑗𝑍଴, 
- 𝑍் = 0 Ω et 𝑍௓ = 2𝑗𝑍଴, 
- 𝑍் = ௝௓బଶ  et 𝑍௓ = 2𝑗𝑍଴, 
le premier mode à se propager est le mode TM01, alors que conventionnellement pour un 
guide métallique (𝑍் = 𝑍௓ = 0 Ω) le mode TE11 est le mode fondamental. Le mode 
TM01 est particulièrement intéressant pour certaines applications [17] - [29] car la 
répartition du champ électrique est axisymétrique. C’est pourquoi il est souvent utilisé 
pour détecter des signaux provenant de n’importe quelle direction [17]. Dans le spatial, 
cette propriété peut être pertinente pour les applications de télécommunication et de 
positionnement des satellites [18], [19]. Il est également utilisé dans les microondes à 
forte puissance (High-Power Microwaves) [20] - [31]. Pour créer ce mode, les vircators 
(VIRtual CAthode oscillaTOR) sont utilisés [20] - [22]. Ceux représentés sur les figures 
3.14, sont constitués de deux parties : une diode planaire (ou cathode) qui permet de créer 
un faisceau d’électron axial, suivi d’une anode dans une cavité ou dans un guide d’onde. 
Ces structures ont de bonnes performances, mais restent complexes, notamment au niveau 
de la fixation des réflecteurs (rendant le dispositif plus performant). 
 





Figures 3.14 – Coupe longitudinale a) d’un vircator axial conventionnel, b) d’un vircator conceptuel 
avec un réflecteur et c) d’un vircator conceptuel avec trois réflecteurs [20] [21]. 
 
Dans [23], la structure est composée de deux diviseurs de puissance à deux voies 
TM01 – TE10, d’un combineur quatre voies TE10 – TM01 et de quatre guides rectangulaires 
de mode fondamental TE10, présentée sur la figure 3.15a). Dans [28], le TM01 est excité 
grâce à un assemblage de guides rectangulaire et cylindrique, représenté sur la figure 
3.15b). Par ailleurs, dans [31], le convertisseur de mode est constitué de guides 
cylindriques et de plaques métalliques, comme présenté sur la figure 3.15c). 
 
 
Figures 3.15 – a) Combineur de modes [23], b) Structure permettant l’excitation du mode TM01 [28], 
c) Convertisseur de modes et lignes du champ électrique à différentes sections [31]. 





Les structures des figures 3.15 sont encombrantes, ce qui est un réel inconvénient. 
Par ailleurs, le mode TM01 est obtenu après plusieurs combinaisons d’autres modes. C’est 
pourquoi on propose de créer un métamatériau permettant de générer le mode TM01 en 
mode fondamental, pour ensuite l’utiliser dans un extracteur de mode. 
 
3.3.1. Cahier des charges 
 
Le guide recherché doit donc avoir le mode TM01 comme mode fondamental. Par 
ailleurs, on souhaite utiliser cette structure dans un extracteur de modes TE11 – TM01 
opérant dans la bande passante [3.36; 4.26] GHz. Le schéma de principe de cet extracteur 
est présenté sur la figure 3.16. 
 
 
Figure 3.16 – Schéma de principe de l’extracteur de modes. En entrée, les modes TE11 et TM01. Deux 
sorties, une pour le mode TE11 et l’autre pour le TM01. 
 
Le guide d’onde métallique surdimensionné propage deux modes, sa section est 
de 𝐴 = 34.2 mm, les fréquences de coupure des trois premiers modes TE11, TM01 et 
TE21 sont : 
 
 ⎩⎪⎨
⎪⎧ 𝑓௖౐ుభభ = 𝜒ଵଵᇱ 𝑐2𝐴𝜋 = 2.57 GHz𝑓௖౐౉బభ = 𝜒଴ଵ 𝑐2𝐴𝜋 = 3.36 GHz𝑓௖೅ಶమభ = 𝜒ଶଵᇱ 𝑐2𝐴𝜋 = 4.26 GHz,
 (3.54)  
 
où 𝜒ଵଵᇱ  est le premier zéro de 𝐽ଵᇱ , la dérivée de la fonction de Bessel 𝐽ଵ, 𝜒଴ଵ le premier zéro 
de 𝐽଴ la fonction de Bessel d’ordre 0, 𝜒ଶଵᇱ  le premier zéro de 𝐽ଶᇱ  la dérivée de la fonction 
de Bessel 𝐽ଶ et 𝑐 la vitesse de la lumière dans le vide. 
 
Le guide à métamatériaux recherché doit donc avoir une fréquence de coupure du 
mode fondamental proche de 3.36 GHz. Comme le TE21, troisième mode à se propager 




dans le guide métallique a pour fréquence de coupure 4.26 GHz, la bande considérée pour 
l’étude est donc [3.36; 4.26] GHz. La bande monomode du guide à métamatériaux doit 
correspondre à celle de l’étude, la bande monomode relative est donc de 23.6%. Le 
tableau 3.3 récapitule le cahier des charges du guide d’onde à métamatériaux. 
 
Cahier des charges 
Bande utile [3.36; 4.26] GHz 
Bande monomode relative 23.6% 
Mode fondamental TM01 
Rayon externe du guide 𝐴 = 34.2 mm 
Tableau 3.3 – Cahier des charges. 
 
Le rayon du plan Ωᇱ est choisi arbitrairement, mais en le gardant relativement 
petit, pour avoir assez de marge dans le choix du métamatériau. Ainsi, on choisit             𝑎 = 13.68 mm. 
 
3.3.2. Détermination du métamatériau 
 
? Principe : 
Pour trouver le métamatériau adapté, un tableau avec des combinaisons 
d’impédances est tout d’abord utilisé. Ce tableau permet d’obtenir des gammes 
d’impédances respectant le cahier des charges au niveau des propriétés du guide (mode 
fondamental, bande passante). Puis des métamatériaux sont analysés par ordre croissant 
de complexité de fabrication, pour vérifier s’ils réalisent ces conditions d’impédances. 
 
 
Figure 3.17 – Exemples de cellules élémentaires de métamatériau 2-D. 
 
? Recherche de la gamme d’impédances : 
L’algorithme de la figure 2.2 est appliqué au guide d’onde « fictif » de rayon     𝑎 = 13.68 mm, pour diverses impédances. Un extrait du tableau avec ces combinaisons 
d’impédance 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  est présenté sur la figure 3.18. Les gammes d’impédances 
permettant de répondre au cahier des charges sont déduites d’une analyse de ce tableau. 




La fréquence de coupure du mode TM01 est donnée par la valeur de 𝑍௓ᇱ , c’est 
pourquoi cette impédance est essentielle dans la définition de la gamme d’impédances. 
Par ailleurs, les combinaisons entre les impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  font varier les fréquences de 
coupure des autres modes. La valeur de 𝑍 ᇱ்  est donc tout aussi primordiale dans le choix 
du métamatériau.  
 
 
Figure 3.18 - Diagrammes de dispersion d’un guide cylindrique de rayon 𝒂 = 𝟏𝟑. 𝟔𝟖  mm pour 
diverses combinaisons d’impédances de surface (𝒁𝑻ᇱ ;  𝒁𝒁ᇱ ). 
 
Pour la combinaison ቀ𝑍 ᇱ் = − ௝௓బଶ , 𝑍௓ᇱ = 2𝑗𝑍଴ቁ , les modes TE01 et TM01 sont 
superposés et ont une fréquence de coupure de 3 GHz. En effet, ce cas est particulier car 
pour 𝑍 ᇱ் = − ௝௓బଶ  la fréquence de coupure du TE01 est de 3  GHz et de même, pour         𝑍௓ᇱ = 2𝑗𝑍଴ la fréquence de coupure du TM01 est de 3 GHz. On peut noter qu’avec cette 
combinaison, la condition hybride « équilibrée » est respectée. Par ailleurs, en utilisant 
les conclusions faites à l’aide de la figure 3.9, on sait que la fréquence de coupure du 
mode TM01 (respectivement TE01) diminue lorsque 𝑍௓ᇱ  (respectivement 𝑍 ᇱ் ) augmente. 
Ainsi, les impédances permettant d’avoir un guide d’onde avec le mode TM01 comme 
mode fondamental, et une fréquence de coupure proche de 3 GHz, sont encadrées en vert. 
Il est possible de définir une gamme d’impédances (3.55) : 
 
 ൝𝑍 ᇱ் ≠ − 𝑗𝑍଴2             𝑗𝑍଴ < 𝑍௓ᇱ ≤ 2𝑗𝑍଴. (3.55)  
 
Le métamatériau doit respecter ces conditions d’impédances (3.55) en 𝑎, soit sur 
le plan Ωᇱ. 





? Optimisation du métamatériau : 
Le métamatériau est optimisé à l’aide du code Matlab « maison ». En effet, avec 
les codes permettant le calcul des impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ , il est possible de tracer les 
impédances du métamatériau dans le plan Ωᇱ, en fonction de la fréquence.  
Dans le chapitre 2, on a montré que l’angle d’incidence avait une grande 
importance : celui-ci varie en fréquence et en mode. Ainsi, il est nécessaire de vérifier la 
condition d’impédance pour différents angles. A la fréquence de coupure, l’onde est 
normale à la surface, donc 𝜑 vaut 0°. On choisit aussi 𝜑 = 45° et 𝜑 = 89°, pour être 
proche de l’incidence rasante. Une solution intéressante est obtenue pour la corrugation 
présentée sur la figure 3.19. 
 
 
Figure 3.19 – Cellule élémentaire de la corrugation, avec 𝑨 = 𝟑𝟒. 𝟐  mm, 𝒂 = 𝟏𝟑. 𝟔𝟖  mm,                    𝒅 = 𝟏𝟕. 𝟒 mm, 𝒉 = 𝟐𝟎. 𝟓𝟐 mm, 𝒑 = 𝟏𝟏. 𝟓 mm, et 𝒘 = 𝟖. 𝟓 mm. 
 
 Les impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  sont tracées en fonction de la fréquence, pour les trois angles d’incidence. La bande de fréquence pour laquelle le métamatériau doit respecter 
(3.55) est [3.36; 4.26] GHz. On obtient ainsi la figure 3.20. 
 





Figure 3.20 – Impédance 𝒁𝒁ᇱ  normalisée en fonction de la fréquence, pour trois angles d’incidence 𝝋 = [𝟎; 𝟒𝟓; 𝟖𝟗]°. 
 
Cette figure montre que la corrugation proposée valide la condition à respecter sur 𝑍௓ᇱ  puisque : 𝑍௓ᇱ ∈ ]𝑗𝑍଴; 2𝑗𝑍଴[, limites indiquées en pointillés verts sur la figure 3.20. Pour cette gamme d’impédance 𝑍௓ᇱ , soit le mode fondamental est un TM01 soit les modes TE01 
et TM01 sont superposés, d’après la figure 3.18. Par ailleurs, nous avons vérifié que seul 
le mode TM01 se propageait, donc 𝑍ᇱ் ≠ − ௝௓బଶ . 
 
? Diagrammes de dispersion : 
Le diagramme de dispersion de cette structure est comparé au diagramme de 
dispersion du guide métallique de même section, représentés sur la figure 3.21. HFSS et 
la TME sont utilisés pour qualifier le guide à paroi en métamatériau. La solution 
analytique est utilisée pour qualifier le guide métallique. 
 





Figure 3.21 – Diagrammes de dispersion du guide métallique en rouge, et du guide corrugué (en bleu 
obtenu avec la TME et en rose avec HFSS). 
 
Le mode fondamental du guide corrugué est bien le mode TM01. Sa fréquence de 
coupure est de 3.57 GHz. Par ailleurs le second mode est un mode hybride, le mode EH11, 
qui a pour fréquence de coupure 4.91 GHz. La bande monomode est donc de 31.6%. 
Finalement, le cahier des charges est assez bien respecté comme en atteste le tableau 3.4. 
 
Cahier des charges Guide corrugué 
Bande utile [3.36; 4.26] GHz [3.57; 4.91] GHz 
Bande monomode relative 23.6% 31.6% 
Mode fondamental TM01 TM01 
Rayon externe du guide 𝐴 = 34.2 mm 𝐴 = 34.2 mm 
Tableau 3.4 – Comparaison du cahier des charges et des performances du guide corrugué proposé. 
 
 La bande utile est légèrement décalée vers les hautes fréquences, mais comme la 
bande monomode relative est respectée, le guide à paroi en métamatériaux proposé est 
donc retenu. 
 
3.3.3. Analyse de la partie « guide à métamatériaux » de l’extracteur 
 
On souhaite tester la propagation dans le guide à métamatériau. C’est pourquoi 
plusieurs simulations et mesures vont être effectuées :  
- excitation du mode TM01, pour vérifier la propagation, 
- excitation du mode TE11, pour vérifier la non propagation. 





? Excitation du mode TM01 : 
Vu la complexité des systèmes présentés en début de section pour exciter le mode 
TM01, une nouvelle Transition Guide d’onde à câble Coaxial (TGC) est proposée dans 
cette thèse. Pour la concevoir, une étude de la cartographie du champ électrique du mode 
TM01 est représentée sur la figure 3.22. 
 
 
Figure 3.22 – Cartographie du champ électrique du mode TM01 dans la section du guide corrugué. 
 
L’amplitude du champ électrique est maximale au centre du guide selon l’axe 𝑧. 
La sonde coaxiale de type électrique est donc placée à cette position en bord de guide 
comme représentée sur la figure 3.23. Par ailleurs, une rondelle métallique est placée au 
bout de cette sonde afin d’élargir la bande de transmission. Le câble coaxial (parties bleue 
et rouge sur la figure 3.23) est connecté à la TGC par un connecteur SMA 
(R125.414.000). Ainsi, le diélectrique du câble a une permittivité relative 𝜀௥ de 1.105, et 
les dimensions sont imposées par le constructeur du SMA. En simulation, pour ne pas 
tenir compte de la longueur du câble, l’excitation est faite à l’aide d’un waveport 
deembed, se ramenant ainsi à une excitation dans le plan 𝑧 nul. 
 





Figure 3.23 – TGC pour le mode TM01, avec 𝒙𝟏 = 𝟑𝟒. 𝟐  mm, 𝒙𝟐 = 𝟏𝟏  mm, 𝒙𝟑 = 𝟒. 𝟐𝟗  mm,                  𝒙𝟒 = 𝟏. 𝟕𝟗 mm, 𝒛𝟏 = 𝟖 mm, 𝒛𝟐 = 𝟏𝟎 mm et 𝒛𝟑 = 𝟒𝟓. 𝟒 mm. 
 
Pour vérifier le bon fonctionnement de la TGC, plusieurs simulations sont 
effectuées et présentées sur la figure 3.24. Elles permettent de n’observer que les 
paramètres S importants : ceux du guide, sans tenir compte de ceux des TGC (ce qui est 
fait classiquement lors de la calibration pendant des mesures).  
 
 
Figure 3.24 – Schéma de principe pour obtenir les paramètres S d’un guide entre deux TGC, avec 𝑳𝟏 = 𝟒𝟓. 𝟒 mm et 𝑳𝑾𝑮 = 𝟐𝟎𝟕 mm. 
 
Ces différentes simulations et les post-traitements ont été appliqués au code du 
guide d’onde métallique, et sont présentés en annexe H. Cette procédure est aussi 




appliquée au guide corrugué pour observer ses paramètres S. La figure 3.25 montre la 
structure simulée dans HFSS.  
 
 
Figure 3.25 – Guide corrugué entre les TGC, avec 𝑳𝟏 = 𝟒𝟓. 𝟒 mm et 𝑳𝒘𝒈 = 𝟐𝟎𝟕 mm. 
 
Par le post traitement, expliqué sur la figure 3.24 et en annexe H, les paramètres 
S du guide corrugué sont isolés de la structure de la figure 3.25. La figure 3.26 représente 
les paramètres de transmission et de réflexion du guide corrugué seul. 
 
 
Figure 3.26 – Paramètres S du guide corrugué après post traitement. 
 
La bande passante du guide corrugué est [3.6; 4.2] GHz, avec un coefficient de 
réflexion assez élevé. En effet, l’adaptation entre le guide cylindrique de la TGC et le 
guide à métamatériau n’a pas été optimisée. Néanmoins, il est possible d’obtenir le 
diagramme de dispersion, car la phase du paramètre S21 est liée à la constante de 
propagation 𝛽௭ selon : 
 
 𝛽௭ = −∠𝑆ଶଵ𝐿௪௚ . (3.56)  
 
où ∠𝑆ଶଵ est la phase du paramètre S21, et 𝐿௪௚ la longueur du guide corrugué. On obtient 
le diagramme de dispersion de la figure 3.27. 






Figure 3.27 – Diagrammes de dispersion obtenu avec la TME (points bleus), avec HFSS en solver 
eigenmode (cercles roses) et avec HFSS + post traitement + (3.56) (croix vertes). 
 
Les trois diagrammes coïncident, ainsi le principe de mesure de la figure 3.24 et 
la génération du mode TM01 sont validés. Il faut maintenant vérifier que le mode TE11 ne 
se propage pas dans ce guide sur cette même bande de fréquence. 
 
? Excitation du mode TE11 : 
Pour générer le mode TE11, le kit d’étalonnage 𝑊𝑅229  est utilisé, car il 
fonctionne sur la bande de fréquence [3.22; 4.9] GHz. De plus, les cartographies du 
champ électrique du mode TE10 (mode fondamental dans un guide rectangulaire) et du 
TE11 (mode fondamental dans un guide cylindrique) sont similaires, comme le montrent 
les figures 3.28. 
 
 
Figures 3.28 – Cartographies du champ électrique a) du mode TE01 dans un guide rectangulaire et 
b) du mode TE11 dans un guide cylindrique. 
 
Pour utiliser ce kit, il faut une transition pour connecter le guide cylindrique au 
guide rectangulaire, ainsi une pièce de transition a été fabriquée, celle-ci est présentée sur 
la figure 3.31c). Comme le but est de prouver que le mode TE11 ne se propage pas, le fait 
que l’adaptation ne soit pas réalisée n’est pas critique. Il faut malgré tout vérifier que cette 
méthode permet la propagation du TE11 dans un guide métallique classique de même 




section. On effectue donc deux simulations sur HFSS : la première avec le guide 
métallique placé entre deux guides rectangulaires que l’on excite avec le mode 
fondamental TE10 (à l’aide d’un waveport deembed), représenté sur la figure 3.29. Pour 
la seconde on remplace le guide métallique par le guide corrugué. 
 
 
Figures 3.29 – Guides a) métallique et b) corrugué entre deux guides rectangulaires excités avec le 
mode TE10. 
 
Les paramètres S de ces deux simulations obtenus directement, sans post-
traitement, sont représentés sur les figures 3.30. 
 
 
Figures 3.30 – Paramètres S des guides a) métallique et b) corrugué.  
 
La figure 3.30a) montre que le mode TE11 se propage bien dans le guide 
métallique, même si l’adaptation n’est pas optimale. Pour le guide corrugué, figure 
3.30b), le coefficient de transmission S21 est inférieur à −40 dB sur toute la bande : le 
mode TE11 ne se propage donc pas. 
Des mesures sont effectuées pour confirmer ces résultats. 
 
? Réalisation : 
Pour vérifier le bon fonctionnement du guide d’onde corrugué diverses pièces ont 
été fabriquées :  
- le guide corrugué, en photographie sur la figure 3.31a), 
- le guide métallique de rayon 𝐴 = 34.2 mm, en photographie sur la figure 
3.31a), 
- la TGC du mode TM01, en double pour créer notre kit d’étalonnage, en 
photographie sur la figure 3.31b), 
- et la Transition guide Cylindrique vers guide Rectangulaire (TCR) en 
photographie sur la figure 3.31c). 




Les guides corrugué et métallique de la figure 3.31a) ont été fabriqués de la même 
façon : usinage sur deux blocs rectangulaires d’aluminium, par l’entreprise Delfair. Les 
mesures du guide corrugué conçu par usinage sont présentées par la suite.  
 
 
Figures 3.31 – Réalisations : a) guides corrugué et métallique par usinage, b) TGC du mode TM01 et 
c) TCR. 
 
?  Mesure des paramètres S du mode TM01 : 
Pour mesurer les paramètres S dans les guides excités par les TGC du mode TM01, 
l’analyseur de réseau vectoriel Anritsu de la figure 3.32 est utilisé. 
 
 
Figure 3.32 – Analyseur de réseau vectoriel Anritsu 37369C. 
 
Il faut alors isoler les guides à l’aide de calibrations successives explicitées sur la 
figure 3.33. 
 





Figure 3.33 – Schéma de principe pour obtenir les paramètres S des guides métallique ou corrugué 
entre les deux TGC. 
 
Les paramètres S liés au guide métallique sont présentés en annexe I, ainsi que les 
comparaisons entre les simulations et mesures. Les paramètres S du guide corrugué après 
post traitement sont représentés sur la figure 3.34. 
 





Figure 3.34 – Paramètres S du guide corrugué usiné après post traitement des mesures et 
comparaison avec les résultats de simulation. 
 
 La bande passante du guide corrugué usiné est tout autant visible qu’en 
simulation. Les mesures et simulations correspondent, même s’il y a un décalage en 
fréquence. Avec la phase du S21 et l’équation (3.56), le diagramme de dispersion est tracé 
sur la figure 3.35 et comparé aux diagrammes théoriques obtenus par la simulation HFSS 
et la TME. 
 
 
Figure 3.35 – Diagrammes de dispersion obtenu avec la TME (points bleus), avec HFSS en solver 
eigenmode (cercles roses) et après post traitement des mesures (croix vertes) du guide usiné. 
 
Les diagrammes de dispersion obtenus à partir des mesures se superposent alors 
parfaitement aux autres diagrammes. Finalement, le mode TM01 se propage : le guide 
corrugué fonctionne correctement. 
 
?  Mesure des paramètres S du mode TE11 : 
Pour mesurer les paramètres S dans les guides excités par les TGC du kit de 
calibration, l’analyseur de réseau vectoriel Anritsu est à nouveau utilisé. La calibration 




est faite de la même façon que celle présentée sur la figure 3.33, les TGC sont bien 
évidemment remplacés par les TGC rectangulaires. De plus, pour faire la transition entre 




Figures 3.36 – Mesures de la propagation du mode TE11 dans les guides a) cylindrique et b) corrugué. 
 
Comme on cherche à prouver que le mode TE11 se propage dans le guide 
métallique et qu’il ne se propage pas dans le guide corrugué, les paramètres S sont 
observés et présentés sur les figures 3.37.  
 
 
Figure 3.37 – Paramètres S mesurés des guides a) métallique et b) corrugués usinés. 
 
On retrouve bien les mêmes conclusions qu’en simulation : le TE11 se propage 
dans le guide métallique d’après la figure 3.37a), et il ne se propage pas dans le guide 
corrugué, comme le montre la figure 3.37b). Le niveau du S21 est plus élevé qu’en 
simulation dans le guide corrugué : le minimum est de −74.8 dB en mesure, contre  −160 dB en simulation. De plus, il y a un décalage en fréquence entre la mesure et la 
simulation du guide métallique. Ces différences peuvent être expliquées par le fait que 
les conditions de mesure ne sont pas les mêmes qu’en simulation. En effet, les simulations 
effectuées ne tiennent pas compte des pertes du matériau, des conditions de PEC sont 
utilisées. Par ailleurs, le mode TE10 est généré par un waveport en simulation (condition 
idéale). En réalité, ce mode est généré par une TGC rectangulaire. 
 




?  Conclusion : 
Après ces différentes simulations et mesures, le comportement du guide corrugué 
a été validé. Le mode TM01 se propage, même si l’adaptation n’est pas optimale, et le 
TE11 ne se propage pas du tout. Ces résultats ont également montré une légère réduction 
de la bande monomode. En effet, le niveau du S21 chute à partir de 4.2 GHz en simulation 
et 4.3 GHz en mesure.  
 
3.3.4. Analyse de l’extracteur de modes  
 
Le guide corrugué est maintenant utilisé dans l’extracteur de modes. Le but de 
l’extracteur est donc de séparer le mode TE11 du mode TM01 à l’aide du guide corrugué 
étudié précédemment, dont le mode fondamental TM01 se propage à partir de 3.57 GHz. 
Le schéma de principe de cet extracteur est présenté sur la figure 3.16. 
 
?  Extracteur proposé : 
L’extracteur proposé est présenté sur la figure 3.38. Il est composé de différents 
éléments, dont le rôle est explicité par la suite :  
- le guide corrugué, 
- un transformateur d’impédance, 
- le guide métallique, 
- deux sondes TE11,  
- et une sonde TM01. 
  
 
Figure 3.38 – Extracteur de modes. 
 
Le guide corrugué : 
Les dimensions du guide corrugué sont les mêmes que dans la partie précédente, 
présentées sur la figure 3.19. De plus, ce guide a une longueur de 𝐿௖ = 103.5 mm (9 
périodes suivant 𝑧 ). La fréquence de coupure du mode fondamental TM01 est de            3.57 GHz. Ainsi, en se plaçant dans la bande passante [3.57; 4.91] GHz, seul le mode 
TM01 se propage.  
 
 




Le guide métallique : 
Le guide métallique a un rayon 𝐴 = 32.83 mm. Ce rayon permet d’avoir deux 
modes propagatifs dans la bande utile, le mode TE11 (fréquence de coupure 2.68 GHz) et 
le mode TM01 (fréquence de coupure 3.50  GHz). La longueur de ce guide est de              𝐿௠ = 85.55 mm. 
 
Le transformateur d’impédance : 
Celui-ci permet d’adapter l’impédance entre le guide corrugué 𝑧஼்ெ  et le guide 
métallique 𝑧ெ்ெ. En effet, la figure 3.39 montre les impédances du mode TM01 pour les 
guides corrugué et métallique, calculées selon (1.27) [6] : 
 
 𝑧஼/ெ்ெ = −𝑗 𝛾௭𝜔𝜀଴ 1𝑍଴. (3.57)  
 
Dans le cas du guide métallique, 𝛾௭ est analytique et donné par (3.58) pour le mode 
TM01 : 
 
 𝛾௭ = ඨቀ𝜒଴ଵ𝐴 ቁଶ − 𝑘଴ଶ. (3.58)  
  
 Pour le guide corrugué, la constante de propagation 𝛾௭ est donnée par la TME.  
 
 
Figure 3.39 – Impédances du mode TM01 du guide corrugué 𝒛𝑪𝑻𝑴  et du guide métallique 𝒛𝑴𝑻𝑴  en 
fonction de la fréquence, calculées avec (3.57). 
 
Ces impédances sont différentes. Ainsi, pour faire une adaptation d’impédance, 
on peut utiliser un transformateur 𝜆௚/4 avec un métamatériau d’ impédance de surface 
équivalente 𝑧்௥௔௡௦௙௢்ெ  à : 
 
 𝑧்௥௔௡௦௙௢்ெ = ට𝑧஼்ெ × 𝑧ெ்ெ, (3.59)  





L’optimisation de la cellule du transformateur est faite à l’aide de la TME, la 
corrugation retenue est présentée sur la figure 3.40.  
 
 
Figure 3.40 – Cellule élémentaire du transformateur d’impédance, avec 𝑨 = 𝟑𝟒. 𝟐  mm,                         𝒂 = 𝟏𝟑. 𝟔𝟖 mm, 𝒅 = 𝟏𝟑. 𝟓 mm, 𝒉 = 𝟐𝟎. 𝟓𝟐 mm, 𝒑 = 𝟏𝟏. 𝟓 mm, et 𝒘 = 𝟖. 𝟓 mm. 
 
Par rapport à la corrugation du guide, seule la dimension 𝑑  a changé. Son 
impédance de mode 𝑧்௥௔௡௦௙௢ି௖்ெ  est calculée selon (3.57) où 𝛾௭ est donnée par la TME. 
Puis elle est comparée à l’impédance 𝑧்௥௔௡௦௙௢்ெ  (3.59) sur la figure 3.41. 
 
 
Figure 3.41 – Comparaison des impédances pour le transformateur d’impédance. 
 
La différence entre les deux impédances n’étant pas trop importante, la 
corrugation proposée est utilisée. Pour connaître le nombre de corrugation du 
transformateur, on utilise la formule : 
 





𝜆௚ = 2𝜋𝛽௭ , 𝑙 = 𝜆௚4 = 2𝜋4𝛽௭ = 𝜋2𝛽௭ , (3.60)  
 
où 𝛽௭ est calculé avec la TME, pour la corrugation de la figure 3.40, et 𝑙 la longueur du 
transformateur. Donc la longueur du transformateur doit être de 19.86  mm. Or                 𝑝 = 11.5 mm, on choisit donc deux corrugations pour être proche de cette longueur.  
 
Les sondes TE11 : 
En s’inspirant de la TGC du kit de calibration 𝑊𝑅229, présentée sur la figure 
3.42, le mode TE11 est excité grâce à deux sondes électriques placées l’une en face de 
l’autre. En effet, dans la TGC du kit de calibration 𝑊𝑅229 on constate que la sonde 
électrique est placée en dessous de plots. Ces plots permettent au champ électrique de 
« s’accrocher » et garder une propagation perpendiculaire à l’axe 𝑧 . Dans notre 
extracteur, les deux sondes sont couplées avec un déphasage de 180°. De plus, cela 
permet de minimiser la création d’un champ électrique suivant 𝑧 dû à une diffraction au 
niveau des corrugations. Ceci aurait pour conséquence de créer un mode TM01 non voulu 
dans le guide corrugué. 
 
 
Figure 3.42 – TGC du kit de calibration W𝑹𝟐𝟐𝟗. 
 
La sonde TM01 : 
Cette sonde est la même que celle utilisée avec la TGC, présentée sur la figure 
3.23, permettant l’excitation du mode TM01. 
 
?  Simulations : 
Le but est maintenant de vérifier le bon fonctionnement de cet extracteur. Celui-
ci est composé d’une entrée et de deux sorties, une numérotation de ces ports est proposée 
sur la figure 3.43. 
 





Figure 3.43 – Schéma de l’extracteur et numérotation des ports. 
 
 Plusieurs paramètres S sont, alors, à vérifier :  
- le paramètre de transmission S32 du mode TE11, entre l’entrée TE11 de 
l’extracteur et les deux sondes à maximiser,  
- le paramètre S41 du mode TM01, entre l’entrée TM01 et la sonde TM01 à 
maximiser,  
- le paramètre S21 entre les sondes TE11 et la sonde TM01 à minimiser,  
- le paramètre S42 entre l’entrée TM01 et les sondes TE11 à minimiser,  
- le paramètre S31 entre l’entrée TE11 et la sonde TM01 à minimiser.  
 
Pour réduire le temps de simulation dans HFSS, une première symétrie 
magnétique est appliquée dans le plan (𝑂, 𝑥, 𝑧). On peut alors obtenir les paramètres de 
transmission S41 et S31 et les paramètres d’adaptation S11, S33 et S44. Les paramètres S32, 
S21, S42 et S22 ne sont pas accessible à partir de cette simulation, car les sondes TE11 sont 
excitées par deux waveports. En ajoutant une symétrie électrique dans le plan (𝑂, 𝑦, 𝑧), il 
est possible d’obtenir la transmission S32 et le coefficient de réflexion S22. Comme cette 
dernière symétrie impose des modes TE, il n’est pas possible de vérifier les paramètres 
S42 et S21 faisant intervenir un mode TM01. Les paramètres S41, S31 et S32 sont représentés 
sur la figure 3.44. 
 





Figure 3.44 – Paramètres S31, S41 et S32. 
 
Cette figure permet de mettre en évidence la bonne isolation entre l’entrée en 
mode TE11 et la sonde TM01 : le paramètre S31 est, en effet, inférieur à −50 dB. Par 
ailleurs, le mode TM01 est bien transmis jusqu’à la sonde TM01 (paramètre S41 supérieur 
à −5 dB entre 3.6 GHz et 4.2 GHz). Il y a aussi une très bonne transmission du mode 
TE11 sur les sondes TE11, représentée par le paramètre S32. Pour obtenir les paramètres 
manquants S21 et S42, il faudrait faire une simulation dans laquelle les sondes TE11 sont 
reliées à un même câble coaxial, excité par un waveport, en tenant compte du déphasage 
de 180°. Pour des raisons de temps cela n’a pas pu être fait. 
  
Les deux simulations permettent aussi d’obtenir les paramètres de réflexions S11, 
S33, S44 (pour la simulation avec une symétrie) et S22 (pour la simulation avec les deux 
symétries). Ces paramètres sont représentés sur la figures 3.45.   
 





Figure 3.45 – Paramètres d’adaptation des sondes et à l’entrée de l’extracteur. 
  
Cette figure montre qu’il y a des réflexions assez importantes à l’entrée des sondes 
et à l’entrée de l’extracteur, notamment au niveau du mode TM01. Il reste donc à optimiser 
cet extracteur pour diminuer les coefficients de réflexion. Cependant, le principe 




Dans ce chapitre, un nouvel algorithme de la TME a été appliqué à des guides 
d’onde à métamatériaux 2-D. Pour cela, un code basé sur la FEM nodale a été développé. 
Ce code permet de calculer les impédances de surface équivalentes des métamatériaux. 
Ces impédances vues par les modes TE0n, 𝑍 ᇱ் , ou TM0n, 𝑍௓ᇱ , sont calculées sur un plan Ωᇱ, 
représentant un guide d’onde « fictif ». Les valeurs des impédances ont été validées par 
comparaison avec les valeurs obtenues avec un algorithme utilisant une résolution 
analytique, pour des guides d’onde idéaux. 
Puis la TME a été appliquée à des guides à métamatériaux réels pour tracer les 
diagrammes de dispersion. La TME, hybridée à un code FEM nodal, a été validée par 
comparaison des diagrammes de dispersion obtenus avec le logiciel commercial HFSS.  
Enfin, la TME a été utilisée pour concevoir un guide d’onde de mode fondamental 
le mode TM01. Ce guide a été conçu et des mesures ont été faites permettant une preuve 
de concept. Par ailleurs, une autre application de ce guide à métamatériaux a été 
proposée : un extracteur compact de mode TE11 – TM01. Les simulations montrent que 
cet extracteur fonctionne. Néanmoins, il n’a pas encore été fabriqué, pour valider 
parfaitement son fonctionnement. 
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Le chapitre 3 a permis de développer la TME dans le cas des métamatériaux 2-D 
et pour des modes présentant une indépendance en 𝜃. Les modes d’ordres supérieurs ne 
peuvent pas être déterminés avec cette méthode 2-D. Or dans un guide métallique le mode 
fondamental est le TE11, et les modes hybrides sont d’ordre 𝑚 supérieur à zéro. Ces 
modes sont souvent recherchés car leur diagramme de rayonnement est axisymétrique 
avec une polarisation croisée très faible et de fortes efficacités [1]. Par ailleurs, ce type de 
mode peut se propager dans les antennes cornets [2] - [5]. Dans ce chapitre, la TME est 
associée à un code FEM 3-D pour étudier les structures à métamatériaux 3-D (ne 
présentant pas d’invariance en 𝜃). 
Dans la première partie de ce chapitre, la TME hybridée à un open-source GetDP 
[6] calculant les impédances de surface à l’aide de la FEM 3-D est explicitée. Ces codes 
sont alors validés pour plusieurs types de guide d’onde métallique. Dans la deuxième 
partie de ce chapitre, l’algorithme de la TME hybridé avec la FEM 3-D est appliqué à 
trois guides d’onde à métamatériaux. Enfin, la conception d’une sonde de mesure à 
rayonnement soft de type OEWG est proposée. 
 
4.1. Calcul des impédances de surface équivalentes du 
métamatériau basé sur la méthode des éléments finis 
d’arêtes 
 
Les guides d’onde considérés dans ce chapitre présentent une invariance suivant 
l’axe 𝑧. Les champs varient donc en 𝑒ିఊ೥௭. Les métamatériaux présents dans ces guides 
ne sont plus considérés comme 2-D (comme dans le chapitre 3) mais 3-D, comme 
présentés sur la figure 4.1. Ils varient donc angulairement. 
 
 
Figure 4.1 – Exemple de guide d’onde cylindrique avec un métamatériau 3-D. 
 
La TME est utilisée pour caractériser ces guides. En effet, on suppose que la 
période du métamatériau est petite devant la longueur d’onde [7]. Il est donc possible de 
les caractériser par une impédance de surface 𝑍ௌᇱ  équivalente, définie sur la figure 4.1 par 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ . Le calcul de ces impédances est effectué à l’aide du logiciel GetDP. 
 




4.1.1. Définition de la cellule élémentaire 3-D 
 
D’après ces hypothèses, et comme dans le cas des métamatériaux 2-D, il est 
possible d’isoler une cellule élémentaire suivant l’axe 𝑧, section en pointillés rouge sur la 
figure 4.2a). De plus, une périodicité angulaire peut être mise en évidence, présentée par 
les demi-plans en bleu sur la figure 4.2b). 
 
 
Figures 4.2 - Guide d’onde à métamatériaux 3-D : cellule élémentaire suivant a) l’axe 𝒛 et b) l’axe 𝜽. 
 
Il est alors possible d’obtenir une cellule élémentaire 3-D avec une forme de 
portion de « camembert », comme représentée sur la figure 4.3. On définit sur cette 
figure : 𝐴 le rayon externe du guide, 𝑎 le rayon « fictif » définissant le plan  Ωᇱ où sont 
évaluées les impédances de surface 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ , avec ℎ = 𝐴 − 𝑎 , 𝑝  la dimension de la 
cellule élémentaire suivant 𝑧 , correspondant à la périodicité du motif en 𝑧  et 𝛼  la 
périodicité angulaire suivant l’axe 𝜃. En Γௌ, une condition d’impédance nulle est imposée 
(PEC). Comme dans le cas des métamatériaux 2-D, une condition périodique est 
appliquée entre Γଵ et Γଶ. De façon similaire, une condition périodique est appliquée entre Γସ et Γହ. Dans le code FEM, cela reviendra à stocker les inconnues de Γଵ (respectivement Γସ) et recoller les inconnues en Γଶ (respectivement Γହ) au niveau des points à même 𝜌 en Γଵ (respectivement Γସ) avec la condition (4.1) (respectivement (4.2)), puis éliminer les 




inconnues de Γଶ (respectivement Γହ). Le maillage doit donc être identique sur les deux 
frontières Γଵ et Γଶ et sur Γସ et Γହ. 
 
 
Figure 4.3 – Cellule élémentaire 3-D. 
 
 𝑈ሬ⃗ (𝜌, 𝜃, 𝑧 + 𝑝)ห୻మ = 𝑈ሬ⃗ (𝜌, 𝜃, 𝑧)ห୻భ × exp(−𝛾௭𝑝), (4.1)  
 𝑈ሬ⃗ (𝜌, 𝜃 + 𝛼, 𝑧)ห୻ఱ = 𝑈ሬ⃗ (𝜌, 𝜃, 𝑧)ห୻ర × exp(−𝑗𝑚𝛼), (4.2)  
 
où 𝑈ሬ⃗ = ൫𝑈ఘ, 𝑈ఏ, 𝑈௭൯் désigne soit le champ électrique 𝐸ሬ⃗  soit le champ magnétique 𝐻ሬ⃗  et 𝑚 est l’ordre du mode. Si le mode est d’ordre nul, on retrouve l’invariance en 𝜃 vue dans 
le chapitre 3. 
 
4.1.2. Code FEM 3-D 
 
Contrairement au cas 2-D, le code FEM de calcul des impédances de surface en Ωᇱ n’a pas été développé sur Matlab. En effet, le logiciel GetDP (General environment 
for the treatment of Discrete Problems) permettant la résolution de problèmes discrets est 
directement utilisé. Il est à noter que pour des raisons de temps, cette technique n’a été 
développée que dans le cas des modes propagatifs. L’étude des modes évanescents fait 
donc partie des perspectives. Pour rappel, l’algorithme général de la TME est présenté 
sur la figure 4.4. On constate notamment qu’à la troisième étape et pour chaque angle 
d’incidence 𝜑଴, les impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  sont calculées via un appel au logiciel GetDP. C’est pourquoi le temps de simulation va nettement augmenter par rapport au cas 2-D, 
tout en restant inférieur au temps de simulation du logiciel HFSS.  






Figure 4.4 – Algorithme général de la TME avec la correction en angle d’incidence 𝝋𝟎. 
 
Le programme utilisé sur GetDP a totalement été développé dans le cadre de cette 
thèse. Celui-ci contient différents fichiers mais seul le fichier principal est présenté ici. 
Dans ce fichier de type « .pro » la structure ainsi que l’équation du problème sont 
données. Le fichier « .pro » d’un exemple proposé dans la partie 4.2.2 de ce chapitre est 
détaillé en annexe J. Sur la figure 4.5, les objets constituant le problème sont listés. 
 
 
Figure 4.5 – Constitution du problème sous GetDP [6]. 




La partie inférieure grisée de cette figure représente la méthode de résolution alors 
que la partie supérieure représente les données spécifiques du problème. Le lien entre 
chaque boîte respecte la propriété suivante : les objets définissant une donnée particulière 
du problème (géométrie, caractéristiques physiques et conditions aux frontières) doivent 
être décrits en premier, puis la méthode de résolution (inconnues, équations et objets liés) 
est spécifiée. Le programme développé pour calculer les impédances de surface en Ωᇱ est 
maintenant détaillé, à l’aide des boîtes de la figure 4.5. 
 
? Group : 
Les différentes parois de la cellule élémentaire sont définies Γଵ, Γଶ, Γସ, Γହ et Γௌ, 
ainsi que le volume 𝑉 étudié (volume à l’intérieur de ces parois correspondant au volume 
de la cellule élémentaire).  
 
? Function : 
Pour résoudre le problème, il est nécessaire de définir 𝛾௭  pour la condition 
périodique (4.1). Ainsi, 𝛾௭ est définie par : 
 
 𝛾௭ଶ = 𝑘௖ଶ − 𝑘଴ଶ. (4.3)  
 
? Constraint : 
Après avoir défini les différentes parois de la cellule élémentaire, il faut fixer les 
conditions aux frontières. La condition (4.1) est donc définie en Γଶ, et la condition (4.2) 
est définie en Γହ. Enfin, en Γௌ une condition PEC (impédance nulle) est établie selon (4.4). 
Cela correspond finalement à une condition de Dirichlet en Γௌ. 
 
 𝐸ሬ⃗ ௧ห୻ೄ = 0. (4.4)  
 
? FunctionSpace : 
L’espace de fonction est défini ici. Dans notre cas, l’espace vectoriel est associé 
au champ électrique 𝐸ሬ⃗  auquel on joint l’opérateur rotationnel aux fonctions de base de 
type arêtes. Les contraintes définies précédemment sont bien évidemment appliquées à 
cet espace.  
 
? Jacobian : 
La méthode des jacobiens est utilisée pour définir le lien entre les éléments du 
maillage et les éléments de références sur lesquels la résolution est faite. Ainsi, les 
transformations des régions 3-D (volume 𝑉) sont modélisées en géométrie 3-D. Pour les 
régions 2-D (surfaces), elles sont aussi modélisées par des géométries 3-D.   
 
? Formulation : 
La formulation faible FEM adoptée dans ce programme et appliquée au champ 
électrique 𝐸ሬ⃗  est la suivante : 
 




 න൫∇ଶ𝐸ሬ⃗ + 𝑘଴ଶ𝐸ሬ⃗ ൯?̅?𝑑𝑉 = 0 ௏ . (4.5)  
 
où 𝑣 est la fonction test de la méthode de Garlekin qui est ici employée.  
 
? Integration : 
Les matrices élémentaires sont construites à partir de la méthode d’intégration de 
Gauss [8]. Ainsi, le nombre de points de Gauss dépend de l’élément géométrique du 
maillage, il est choisi ici tel que :  
- pour un triangle, il y a 3 points d’intégration, 
- pour un tétraèdre, il y a 5 points d’intégration, 
- pour une pyramide, 8 points d’intégration, 
- et pour un prisme, 9 points d’intégration. 
Les points sont choisis dans un algorithme interne à GetDP et ne correspondent 
pas aux sommets de ces éléments [8]. Les matrices élémentaires sont alors construites à 
partir de ces points. 
 
? Resolution : 
Le problème est un problème aux valeurs propres. Après résolution, les vecteurs 
propres et leurs valeurs propres associées sont sauvegardés dans un fichier « .txt ».  
 
? PostProcessing : 
Le post-traitement permet de calculer la norme du champ électrique 𝐸ሬ⃗ , mais aussi 
celle du champ magnétique 𝐻ሬ⃗ , déduit grâce à l’équation de Maxwell-Faraday (1.7). 
 
? PostOperation :  
Cette étape n’est effectuée que lorsque les impédances de surface sont calculées, 
donc à partir de l’étape de validation 4 (définie dans la section suivante). 
Les résultats de cette opération sont utilisés dans le code Matlab de la TME. En 
effet, un fichier contenant les champs décomposés sur les composantes en système 
cartésien sur le plan Ωᇱ est créé. Ce fichier est alors utilisé dans une fonction Matlab 
calculant les impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  sur le plan Ω′. Pour cela, les champs sont convertis en 
coordonnées cylindriques, les coordonnées des nœuds de calcul sont également données 
en coordonnées cylindriques, avec (4.6).  
 
 ൞𝜃 = arctan ቀ௬௫ቁ , 𝜃 ∈ ቂ− గଶ , గଶቃ𝜌 = ඥ𝑥ଶ + 𝑦ଶ                          𝑧 = 𝑧                                            et  ቊ𝑈ఘ = 𝑈௫ cos(𝜃) + 𝑈௬ sin(𝜃)   𝑈ఏ = −𝑈௫ sin(𝜃) + 𝑈௬ cos(𝜃), (4.6)  
 
où 𝑈௫(୭୳ ௬) est la composante 𝑥(ou 𝑦) des champs électrique ou magnétique, et 𝑈ఘ(୭୳ ఏ) 
leur composante 𝜌(ou 𝜃). Le rapport donnant les impédances (4.7) est calculé sur chaque 
nœud du plan Ωᇱ. Puis la valeur moyenne sur ces nœuds est prise, pour obtenir une valeur 
unique des impédances de surface 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ .  
 




 𝑍 ᇱ் = − ாഇு೥ቚஐᇲ ,        𝑍௓ᇱ = ா೥ுഇቚஐᇲ . (4.7)  
 
Ainsi, ce code a été validé en plusieurs étapes, présentées dans la section suivante. 
 
4.1.3. Validation du nouveau code 3-D 
 
Les différentes étapes de validation de ce code sont présentées sur la figure 4.6.  
 
 
Figure 4.6 – Les sept étapes de validation du code GetDP. 
 
Elles correspondent à des étapes logiques de validation, comparant les résultats 
obtenus aux résultats analytiques, quand cela est possible, ou ceux obtenus avec HFSS ou 
encore avec la TME des chapitres 2 et 3. Le choix des outils de validation est présenté 
dans le tableau 4.1.  
La cavité résonante cylindrique est étudiée pour vérifier le calcul des valeurs 
propres sans condition périodique, par comparaison avec la solution analytique, 
correspondant à l’étape 1. Puis pour l’étape 2 on ajoute des conditions périodiques (4.1) 
sans déphasage (donc pour 𝛾௭  nul), pour transformer cette cavité en guide d’onde 
métallique infini. La cellule élémentaire 3-D d’un guide d’onde métallique est ensuite 
créée, à l’étape 3, en imposant toutes les conditions périodiques (4.1) et (4.2) sans 
déphasage donc pour 𝛾௭ nul et les modes d’ordre nul. On qualifie alors les fréquences de 
coupure des modes d’ordre nul, avec une invariance en 𝜃. Pour l’étape 4, on ajoute le 
déphasage entre les parois Γଵ et Γଶ, ce qui permet de comparer les impédances de surface 




𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  des modes d’ordre nul à différentes fréquences (possible grâce au déphasage 
entre Γଵ et Γଶ). A l’étape 5, tous les déphasages sont considérés, ce qui permet le calcul 
des impédances de surface de tous les modes (possible grâce au déphasage entre Γସ et Γହ) 
à toutes les fréquences. Un métamatériau 2-D est alors ajouté pour l’étape 6. La dernière 
étape de validation 7 est donc d’implémenter un métamatériau 3-D dans la cellule 
élémentaire. Le calcul des impédances d’un tel métamatériau n’étant ni possible avec 
HFSS ni avec la TME et le code FEM 2-D, seuls les diagrammes de dispersion sont 
comparés. 
 
Eléments simulés et 
numéro de l’étape Résultats Outils de comparaison 
1 Cavité Fréquence de résonance 
Analytique 
HFSS 











avec déphasage sur les 
parois parallèles 
Impédances de surface du 









Impédances de surface des 








avec métamatériau 2-D 
Impédances de surfaces 
des modes TM01 et TE01 
Impédances obtenues 
avec le code FEM 2-D 
Diagrammes de dispersion 





avec métamatériau 3-D 
Diagrammes de dispersion HFSS 
Tableau 4.1 – Choix des outils de comparaison pour valider les différentes étapes du code GetDP. 
 
Dans cette section, les cinq premières étapes sont présentées en détail. Les deux 
dernières étapes de vérification : métamatériaux 2-D et 3-D avec tous les déphasages, sont 
présentées dans la section 4.2.  
 
? Paramètres de simulation : 
Les paramètres de simulation dans HFSS sont identiques pour les étapes 1 à 3. Le 
eigenmode solver est utilisé avec un critère de convergence en fréquence fixé à Δ𝑓 = 2%, 
avec 50 itérations au maximum.  
 
? Etape 1 – cavité cylindrique : 
Sur HFSS, il y a la possibilité d’ajouter l’option de maillage curvilinear ce qui 
permet de mieux approcher les courbes des cylindres, comme on peut le constater sur la 




figure 4.7a). En revanche, sur GetDP (utilisant le logiciel open-source GMSH [9] pour 
générer le maillage) il n’est pas possible d’ajouter cette option, c’est pourquoi il faut 




Figure 4.7 – Maillages utilisés dans a) HFSS et b) GetDP+GMSH. 
 
Le calcul des fréquences de résonance des modes TEmnl et TMmnl d’une cavité est 
analytique (4.8).  
 
 ⎩⎪⎨
⎪⎧ 𝑓௥் ா೘೙೗ = 𝑐2𝜋ඨ൬𝜒௠௡ᇱ𝐴 ൰ଶ + ൬𝑙𝜋𝑝 ൰ଶ𝑓௥் ெ೘೙೗ = 𝑐2𝜋ඨቀ𝜒௠௡𝐴 ቁଶ + ൬𝑙𝜋𝑝 ൰ଶ , (4.8)  
 
où 𝜒௠௡ est le zéro de la fonction de Bessel 𝐽௠, 𝜒௠௡ᇱ  le zéro de la dérivée de la fonction 
de Bessel 𝐽௠ᇱ , 𝑚 et 𝑛 des entiers, 𝐴 le rayon de la cavité, 𝑝 sa longueur suivant 𝑧, 𝑐 la 
vitesse de la lumière dans le vide et 𝑙 un nombre entier. 
 
 Le mode étudié est le mode TE111, dans une cavité de rayon 𝐴 = 100 mm et de 
longueur 𝑝 = 300 mm. Il est alors possible de comparer la précision des résultats et le 
temps de simulation en fonction du maillage, présenté dans le tableau 4.2. L’erreur 
relative est calculée en pourcentage selon (4.9). 
 
 𝑒𝑟𝑟𝑒𝑢𝑟(%) = ቤ𝑓௥௔ − 𝑓௥ிாெ𝑓௥௔ ቤ × 100, (4.9)  
 
où 𝑓௥௔  est la fréquence de résonance analytique, et 𝑓௥ிாெ  la fréquence de résonance 
donnée par HFSS ou GetDP+GMSH. 















Analytique   1.01135  
HFSS 4039 54 1.01089 0.045 
GetDP+GMSH 4750 0.852 1.01885 0.74 
Tableau 4.2 – Fréquence de résonance du mode TE111 analytique, obtenue avec HFSS et 
GetDP+GMSH. 
 
Ce tableau permet de mettre en avant le fait qu’à maillage quasiment équivalent, 
l’erreur entre la fréquence de résonance analytique et celle obtenue avec HFSS est plus 
faible qu’avec celle obtenue avec GetDP. Cependant, le temps de simulation est nettement 
inférieur en utilisant GetDP. C’est pourquoi on augmente le maillage dans GetDP, jusqu’à 
obtenir une erreur relative comparable à celle de HFSS. Les résultats de ces simulations 












Analytique   1.01135  
HFSS 4039 54 1.01089 0.045 
GetDP+GMSH 69718 30.646 1.01103 0.032 
Tableau 4.3 – Fréquence de résonance du mode TE111 analytique, obtenue avec HFSS et 
GetDP+GMSH. 
 
En augmentant nettement le maillage dans GetDP+GMSH, l’erreur devient plus 
faible, et le temps de simulation reste toujours inférieur à celui de HFSS. Le code GetDP 
permet donc d’obtenir de très bons résultats pour cette cavité résonante. 
 
? Etape 2 – guide d’onde cylindrique métallique : 
Des conditions périodiques sont appliquées sur les parois parallèles du cylindre, 
pour définir un guide d’onde métallique. Sur HFSS, cela revient à mettre des conditions 
master et slave comme présentées dans le chapitre 3. Pour GetDP, ces deux parois sont 
maintenant contraintes avec la condition (4.1) en imposant 𝛾௭ égale à zéro, pour avoir la 
fréquence de coupure. La fréquence de coupure des modes TEmn et TMmn est aussi 
analytique et s’écrit selon (4.10). 
 
 ൞ 𝑓௖் ா೘೙ = 𝑐2𝜋 𝜒௠௡ᇱ𝐴𝑓௖் ெ೘೙ = 𝑐2𝜋 𝜒௠௡𝐴 , (4.10)  
 




Les modes étudiés sont les deux premiers modes à se propager dans un guide 
d’onde : le mode TE11 et le mode TM01. Ce guide a un rayon 𝐴 = 100  mm et une 
longueur 𝑝 = 300 mm suivant l’axe 𝑧. Le tableau 4.4 présente les fréquences de coupure 
obtenues avec HFSS et GetDP+GMSH comparées aux valeurs analytiques. 
 












Analytique 0.879108  1.14821  
HFSS 0.885575 0.74 1.15754 0.81 
GetDP+GMSH 0.880648 0.18 1.13441 1.2 
Tableau 4.4 – Fréquence de coupure des modes TE11 et TM01 analytiques, obtenues avec HFSS et 
GetDP+GMSH. 
 
L’erreur est plus faible dans le cas du mode TE11 avec GetDP+GMSH. Cela est 
dû au fait que le maillage est fixe, contrairement à HFSS qui maille en fonction de la 
fréquence. Celui de GetDP est donc bien adapté au mode TE11 et moins bien au mode 
TM01. Cependant, l’erreur dans le cas du mode TM01 est inférieure à 2%. Le code GetDP 
est donc validé. Il est à noter qu’un maillage non adaptatif peut être un avantage car le 
temps de simulation en est réduit.  
 
? Etape 3 – Guide d’onde cylindrique – cellule élémentaire 3-D sans déphasage : 
Une cellule élémentaire 3-D, type « camembert » est maintenant mise en place 
dans le logiciel GetDP selon la figure 4.8a). La construction de cette cellule 3-D sous 
GMSH est explicitée dans l’annexe G, à la suite des explications concernant la 
construction de la cellule élémentaire 2-D. Ainsi, toutes les conditions périodiques (4.1) 
et (4.2) sont appliquées sans déphasage. Comme le maillage doit être strictement 
identique entre Γଵ et Γଶ et entre Γସ et Γହ, celui-ci est choisi de façon structurée comme le 
montre la figure 4.8b). 
 





Figure 4.8 – a) Cellule élémentaire 3-D d’un guide d’onde métallique et b) un exemple de maillage 
structuré. 
 
Concernant les dimensions de cette cellule élémentaire, le rayon 𝐴 = 100 mm et 
la longueur 𝑝 = 40 mm sont identiques aux cas précédents. L’angle de périodicité 𝛼 est 
de 30°, et le plan Ωᇱ (bien qu’inutile ici puisque les impédances ne sont pas calculées) est 
fixé à une hauteur 𝑎 = 𝐴 − ℎ = 90  mm. Seule la fréquence de coupure des modes 
d’ordre nul peut être étudiée, car aucun déphasage n’est appliqué. On observe donc 
uniquement le mode TM01. Concernant la simulation HFSS, elle reste la même que dans 
le cas précédent, le guide est représenté sur sa section entière comme représenté sur la 
figure 4.7a). Ainsi, l’erreur relative est faible avec GetDP+GMSH comme avec HFSS, 
elle est reportée dans le tableau 4.5. Cette étape est donc considérée comme validée. 
 
 Fréquence de coupure (GHz) Erreur relative (%) 
Analytique 1. 14821   
HFSS 1. 15754 0.81 
GetDP+GMSH 1.14661  0.14 
Tableau 4.5 – Fréquence de coupure du mode TM01 analytique, obtenue avec HFSS et 
GetDP+GMSH. 
 
? Etape 4 – Guide d’onde cylindrique – cellule élémentaire 3-D avec déphasage des 
parois parallèles : 
La cellule élémentaire de la figure 4.8 est utilisée. Cette fois-ci les conditions 
périodiques entre Γଵ et Γଶ sont prises en compte avec 𝛾௭ calculée selon (4.11) et injectée 
dans la condition périodique (4.1).  
 
 𝛾௭ఛ = ඥ(𝑘௖ఛ)ଶ − (𝑘଴)ଶ où 𝜏 = TE, TM, (4.11)  
 




avec 𝑘௖் ெ la constante de coupure des modes TM donnée par (4.12). 
 
 𝑘௖் ெ = 𝜒௠௡𝐴 . (4.12)  
 
Comme il n’y a toujours pas de déphasage entre Γସ et Γହ, les modes d’ordre nul 
sont les seuls étudiés. Le mode TM01 est à nouveau le seul observé, comme 𝜒଴ଵ vaut 2.4048, 𝑘௖் ெబభ a pour valeur 24.048 m-1.  
A l’aide du post traitement Matlab, il est possible de calculer les impédances en Ωᇱ pour toutes les fréquences. L’algorithme de la figure 2.17 est utilisé comme référence 
pour déterminer la valeur des impédances en Ω′. Le tableau 4.6 présente les impédances 
calculées en Ωᇱ en quatre fréquences différentes pour le mode TM01. L’erreur relative est 
calculée en pourcentage selon la formule (4.13) : 
 
 𝑒𝑟𝑟𝑒𝑢𝑟(%) = ቤ𝑍௓௔ − 𝑍௓ிாெ𝑍௓௔ ቤ × 100. (4.13)  
 
où 𝑍௓௔ est l’impédance 𝑍௓ᇱ  calculée analytiquement à l’aide de l’algorithme de la figure 







analytique (𝛀) Impédance FEM (𝛀) Erreur relative (%) 1.147 0 𝑍௓ᇱ = −87.584𝑗 𝑍௓ᇱ = −86.770𝑗 0.93 1.5 20.215𝑗 𝑍௓ᇱ = −67.043𝑗 𝑍௓ᇱ = −66.977𝑗 0.098 1.828 29.831𝑗 𝑍௓ᇱ = −54.968𝑗 𝑍௓ᇱ = −55.535𝑗 1.0 2 34.297𝑗 𝑍௓ᇱ = −50.282𝑗 𝑍௓ᇱ = −51.089𝑗 1.6 
Tableau 4.6 - Valeur des impédances en 𝛀ᇱ et l’erreur relative en prenant le calcul analytique comme 
référence pour le mode TM01. 
 
L’ erreur relative étant inférieure à 2% à chaque fréquence, cette étape est validée. 
 
? Etape 5 – Guide d’onde cylindrique – cellule élémentaire 3-D avec déphasage de 
toutes les parois : 
La dernière étape présentée dans cette section est celle où tous les déphasages sont 
considérés. Cela permet donc de calculer les impédances de surface en Ωᇱ pour n’importe 
quelle fréquence (condition (4.1)) et n’importe quel mode (condition (4.2)). Comme 
précédemment, les impédances obtenues avec GetDP sont comparées à celles obtenues 
avec l’algorithme de la figure 2.17. Le tableau 4.7 présente les résultats pour les modes 
TE11 et TM01 pour différentes fréquences. 𝛾௭  est calculée de la même façon que 
précédemment selon (4.11), sachant que pour un mode TE, 𝑘௖் ா vaut : 
 




 𝑘௖் ா = 𝜒௠௡ᇱ𝐴 . (4.14)  
 
 Comme 𝜒ଵଵᇱ  vaut 1.8412  alors 𝑘௖் ாభభ  a pour valeur 18.412  m-1. Concernant la condition périodique (4.2), il est nécessaire d’avoir la valeur de 𝑚. Or celle-ci est imposée 
par le mode : pour le mode TM01 on a 𝑚 qui est nul et pour le mode TE11, 𝑚 qui est égal 
à un. Par ailleurs, pour les modes d’ordre 𝑚 supérieurs à zéro, les deux impédances sont 








analytique (𝛀) Impédance FEM (𝛀) Erreur relative 
(%) 0.9 TE11 4.0378𝑗 1 𝑍 ᇱ் = −50.888𝑗 𝑍 ᇱ் = −50.820𝑗 0.13 𝑍௓ᇱ = 0 𝑍௓ᇱ = −0.75458𝑗  1.2 TE11 17.107𝑗 1 𝑍 ᇱ் = −67.851𝑗 𝑍 ᇱ் = −67.811𝑗 0.059 𝑍௓ᇱ = 0 𝑍௓ᇱ = −1.1259𝑗  
TM01 7.3040𝑗 0 𝑍௓ᇱ = −83.796𝑗 𝑍௓ᇱ = −83.068𝑗 0.87 1.6 TE11 27.999𝑗 1 𝑍 ᇱ் = −90.468𝑗 𝑍 ᇱ் = −90.473𝑗 0.0055 𝑍௓ᇱ = 0 𝑍௓ᇱ = −1.5234𝑗  
TM01 23.337𝑗 0 𝑍௓ᇱ = −62.847𝑗 𝑍௓ᇱ = −62.979𝑗 0.21 
1.9  
TE11 35.278𝑗 1 𝑍 ᇱ் = −107.43𝑗 𝑍 ᇱ் = −107.48𝑗 0.047 𝑍௓ᇱ = 0 𝑍௓ᇱ = −1.8199𝑗  
TM01 31.705𝑗 0 𝑍௓ᇱ = −52.924𝑗 𝑍௓ᇱ = −53.576𝑗 1.2 
Tableau 4.7 – Valeur des impédances en 𝛀ᇱ et l’erreur relative en prenant le calcul analytique comme 
référence. 
 
Toutes les erreurs calculées sont inférieures à 2%. Cette étape a donc permis de 
valider le calcul des impédances à l’aide du nouveau code GetDP. 
 
Une étape intermédiaire avant de passer à l’étude des métamatériaux est 
maintenant proposée. Les impédances des quatre premiers modes du guide métallique de 
rayon 𝐴 = 100 mm sont calculées en 𝑎 = 90 mm dans la bande [0.1; 2] GHz, avec un 
pas de 0.1 GHz. Ces impédances sont alors réinjectées dans l’équation de dispersion 
(2.19) qui est résolue en 𝑎. Ceci permet donc de tracer le diagramme de dispersion en 𝑎, 
représenté en points bleus sur la figure 4.9. On peut le comparer au diagramme analytique 
tracé en 𝐴, représenté en triangles rouges sur la figure 4.9. Les diagrammes se superposent 
parfaitement. On peut donc affirmer que le code de calcul des impédances fonctionne à 
n’importe quelle fréquence et pour n’importe quel mode. De plus, la réduction de l’étude 
du guide sur un diamètre inférieur avec les bonnes conditions de surface conduit au même 
résultat que l’étude du guide complet. 
 





Figure 4.9 – Diagrammes de dispersion a) analytique en 𝑨 = 𝟏𝟎𝟎 mm et b) calculés avec la TME et 
les impédances du tableau 4.7. 
 
4.2. TME hybridée au code FEM 3-D 
 
Les cinq premières étapes étant validées, il est maintenant possible de valider ce 




Figure 4.10 - Les sept étapes de validation du code GetDP, dont cinq validées. 
 
Ainsi, dans cette section trois types de guides d’onde vont être étudiés. Le premier 
est un guide d’onde avec des corrugations axiales ce qui permet de vérifier les résultats 
pour un métamatériau invariant en 𝜃 et de les valider par comparaison avec le code 2-D. 




Puis cette corrugation est positionnée suivant l’axe 𝑧 , créant ainsi, une corrugation 
longitudinale (corrugation hard, définie à la section 1.3.1), donc avec une variation en 𝜃. 
Puis finalement un guide d’onde avec un métamatériau de type « pic » est étudié. 
 
4.2.1. Application de l’algorithme à un guide d’onde à corrugations 
axiales 
 
Le guide d’onde étudié dans cette partie est représenté sur la figure 4.11. Comme 
le métamatériau est invariant en 𝜃, la périodicité angulaire peut être choisie de façon 
arbitraire. En choisissant une ouverture d’angle assez faible, le nombre d’inconnues peut 
être réduit, ainsi nous choisissons arbitrairement 𝛼 égal à 20°. La périodicité suivant 𝑧 
est déterminée en fonction du métamatériau, ici 𝑝 vaut 26.225 mm. 
 
 
Figure 4.11 – Guide d’onde à corrugations axiales où 𝜶 = 𝟐𝟎°, 𝒅 = 𝟏𝟖. 𝟐 mm. 
 
Une cellule élémentaire 3-D peut alors être extraite de ce guide, présentée sur la 
figure 4.12a).  
 





Figure 4.12 – Cellule élémentaire avec 𝑨 = 𝟏𝟎𝟎  mm, 𝒂 = 𝟖𝟎  mm, 𝜶 = 𝟐𝟎 °, 𝒅 = 𝟏𝟖. 𝟐  mm,               𝒉 = 𝟐𝟎 mm, 𝒑 = 𝟐𝟔. 𝟐𝟐𝟓 mm et 𝒘 = 𝟐𝟎. 𝟗𝟖 mm a) son maillage 3-D, b) son maillage 2-D. 
 
Le maillage de cette cellule 3-D est choisi de façon à être plus dense autour du 
plan Ωᇱ, car les impédances y sont calculées. Sur la figure 4.12b), la cellule élémentaire 
2-D est représentée. Le maillage 2-D est utilisé dans la TME avec le code FEM 2-D pour 
calculer les impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  qui seront comparées à celles obtenues avec le code 
FEM 3-D de GetDP. Concernant les paramètres du maillage :  
- pour la cellule 3-D, il y a 269 nœuds et 1492 tétraèdres 
- pour la cellule 2-D, il y a 179 nœuds et 316 triangles. 
 
? Impédances de surface : 
Les valeurs des impédances obtenues avec le code FEM 2-D sont considérées 
comme les références. Les fonctions calculant ces impédances en FEM 2-D ont pour 
variable d’entrée l’angle d’incidence, d’après la section 3.1.3. Cet angle est calculé grâce 
à la valeur de 𝛽௭, (4.15). 
 
 𝜑 = arcsin ൬𝛽௭𝑘଴൰, (4.15)  
 
Dans le code FEM 3-D, c’est la valeur de 𝛾௭ qui est nécessaire. Elle est liée à 𝛽௭ 
selon (4.16). 
 
 𝛾௭ = 𝑗𝛽௭. (4.16)  
 
L’algorithme de la TME étant validé dans le cas du calcul FEM 2-D, la valeur de 𝛽௭ est donnée par celui-ci. Avec toutes ces données, il est alors possible de comparer les 
valeurs des impédances entre les codes FEM 2-D et 3-D, pour les deux premiers modes 




d’ordre nul : le mode TM01 et le mode TE01 pour plusieurs fréquences. Un calcul d’erreur 
relative en pourcentage est à nouveau effectué selon (4.17). 
 
 𝑒𝑟𝑟𝑒𝑢𝑟 (%) = ቤ𝑍ௌଶି஽ − 𝑍ௌଷି஽𝑍ௌଶି஽ ቤ × 100. (4.17)  
 
où 𝑍ௌଶି஽  est l’impédance 𝑍 ᇱ்  (ou 𝑍௓ᇱ ) calculée avec le code FEM 2-D, et 𝑍ௌଷି஽ l’impédance 𝑍 ᇱ்  (ou 𝑍௓ᇱ ) calculée à l’aide de GetDP et du post-traitement Matlab. Les 







𝝋 (°) Impédance 
FEM 2-D (𝛀) Impédance FEM 3-D (𝛀) Erreur relative 
(%) 1.2 TM01 4.6954 10.767 𝑍௓ᇱ = −152.77𝑗 𝑍௓ᇱ = −146.90𝑗 3.8 
1.6 TM01 26.700 25.822 𝑍௓ᇱ = −177.76𝑗 𝑍௓ᇱ = −182.85𝑗 2.9 2.3 TM01 53.737 90 − 27.284𝑗 𝑍௓ᇱ = −274.85𝑗 𝑍௓ᇱ = −284.91𝑗 3.7 
TE01 17.495 21.296 𝑍ᇱ் = −102.92𝑗 𝑍ᇱ் = −99.602𝑗 3.2 2.6 TM01 71.096 90 − 43.726𝑗 𝑍௓ᇱ = −377.26𝑗 𝑍௓ᇱ = −368.83𝑗 2.2 
TE01 30.856 34.517 𝑍ᇱ் = −116.95𝑗 𝑍ᇱ் = −112.38𝑗 3.9 
Tableau 4.8 – Valeur des impédances en 𝛀ᇱ calculée avec les codes FEM 2-D et 3-D, l’erreur relative 
en prenant le calcul FEM 2-D comme référence. 
 
Les erreurs sont toutes inférieures à 4%. Sachant que la référence choisie n’est 
pas analytique mais numérique, ces résultats peuvent être considérés comme satisfaisants. 
Leur utilisation dans le calcul des diagrammes de dispersion permettra de voir si cet écart 
est significatif et donc critique. 
 
? Diagrammes de dispersion : 
Pour être sûr que ces erreurs sont assez faibles pour que le diagramme de 
dispersion de ce guide soit correct, le nouvel algorithme de la TME est implémenté avec 
le code FEM 3-D, rappelé dans la section 4.1.2 sur la figure 4.4. Ce diagramme est 
comparé aux diagrammes obtenus avec HFSS, et avec la TME et le code FEM 2-D. Les 
différentes cellules élémentaires sont extraites du guide d’onde. Celles utilisées dans la 
TME 2-D et 3-D sont présentées sur les figures 4.12. Quant à la cellule élémentaire 
utilisée dans HFSS, elle est représentée sur la figure 4.13. 
 





Figure 4.13 – Cellule élémentaire 3-D utilisée dans HFSS. 
 
Comme dans le chapitre 3, la méthode de résolution utilisée dans HFSS est le 
eigenmode solver. L’objectif de convergence pour cette simulation est fixé à                   Δ𝑓 = 0.01%, le maillage à convergence contient 228708 tétraèdres. Les diagrammes de 
dispersion obtenus avec les différentes simulations sont présentés sur la figure 4.14.  
 
 
Figure 4.14 – Diagrammes de dispersion des modes propagatifs du guide d’onde corrugué obtenus 
avec la TME et le code FEM 3-D (points bleus), avec la TME et le code FEM 2-D (triangles verts) et 
avec HFSS (cercles roses). 
 
Les diagrammes de dispersion des modes propagatifs sont bien reconstruits. Le 
nouvel algorithme de la TME avec le code FEM 3-D est donc validé. Bien que les 
impédances calculées avec la FEM 2-D et la FEM 3-D diffèrent à 4% près, les résultats 
entre les deux codes concordent bien. Par ailleurs, le nombre d’éléments est nettement 




diminué par rapport à la simulation HFSS : réduction de 99.3% en utilisant la TME et sa 
cellule élémentaire 3-D, et de 99.9% en utilisant la TME et sa cellule élémentaire 2-D. 
Ceci permet de réduire le nombre d’inconnues et donc le temps de calcul. En effet, pour 
obtenir les modes propagatifs avec la TME et GetDP, le calcul dure 4 heures et 30 minutes 
alors qu’avec HFSS la simulation prend 3 jours. Le temps de simulation est donc réduit 
de 93.8%. Avec le code FEM 2-D et l’étude des modes d’ordre nul, le temps de 
simulation est réduit à 10 minutes (soit une réduction de 99.8%). 
 
L’avant dernière étape de validation est ainsi complétée. Un métamatériau 3-D 
avec une variation en 𝜃 peut maintenant être inséré dans le guide d’onde pour compléter 
l’étude et pouvoir par la suite traiter n’importe quelle structure. 
 
4.2.2. Application de l’algorithme à un guide à corrugations 
longitudinales  
 
Le guide d’onde considéré est présenté sur la figure 4.15. 
 
 
Figure 4.15 – Guide d’onde à corrugations longitudinales. La section en pointillés bleus est celle 
utilisée dans HFSS et celle en rouge dans la TME. La périodicité angulaire de ce métamatériau est 
de 𝜶 = 𝟑𝟎°, la profondeur de corrugation est de 𝒅 = 𝟏𝟖. 𝟐 mm. 
 
Dans le cas d’un métamatériau 3-D, la périodicité angulaire est définie par le 
métamatériau. Ici, il y a 12 corrugations dans le plan (𝑂; 𝜌, 𝜃). C’est pourquoi, on a : 
 
 𝛼 = 360°12 = 30°. (4.18)  
 
La cellule élémentaire utilisée dans la TME est représentée sur la figure 4.16, on 
retrouve l’angle 𝛼 défini par (4.18).  





Figure 4.16 – Cellule élémentaire 3-D et son maillage avec 𝑨 = 𝟏𝟎𝟎 mm, 𝒂 = 𝟖𝟎 mm, 𝜶 = 𝟑𝟎°, 𝒅 =𝟏𝟖. 𝟐 mm, 𝒉 = 𝟐𝟎 mm et 𝒑 = 𝟐𝟔. 𝟐𝟐𝟓 mm. 
 
Une cellule élémentaire est aussi créée sur HFSS et représentée sur la figure 4.17. 
L’objectif de convergence pour cette simulation est fixé à Δ𝑓 = 0.05%, car l’ordinateur 
utilisé pour les simulations [Intel® Core™ i7-7700 CPU @ 3.60 GHz, 16 GB of RAM] 
ne dispose pas d’assez de RAM pour un critère plus faible. 
 
 
Figure 4.17 - Cellule élémentaire HFSS. 
 
Le maillage de cette cellule avec la TME est à nouveau choisi de façon à être plus 
dense autour du plan Ωᇱ. A convergence, il y a 13980 tétraèdres dans HFSS et dans le 
maillage de GetDP+GMSH, il y en a 2091. Ceci amenant à une réduction de 85% du 
nombre d’éléments. Les diagrammes de dispersion obtenus avec ces deux méthodes sont 
représentés sur la figure 4.18. 
 





Figure 4.18 – Diagrammes de dispersion des modes propagatifs du guide d’onde à corrugations 
longitudinales obtenus avec la TME et le code FEM 3-D (points bleus) et avec HFSS (cercles roses). 
 
Les diagrammes se superposent, ce qui permet de valider la TME dans le cas d’un 
métamatériau 3-D. On note quand même un petit décalage entre les deux méthodes 
lorsque l’ordre 𝑚 du mode augmente. La simulation HFSS dure 40 minutes (maillage 
plus grossier que dans la section 4.2.1 et critère de convergence moins important), alors 
que le code la TME se termine en 21 minutes. Le temps n’est réduit que de 50%, mais 
cela reste satisfaisant. 
 
4.2.3. Application de l’algorithme à un guide d’onde à paroi en 
métamatériaux de type « pic »                                    
 
Le guide d’onde étudié dans cette partie présente un métamatériau 3-D. Les 
cellules élémentaires extraites pour HFSS et la TME sont représentées respectivement en 
pointillés bleus et en rouge sur la figure 4.19. 
 





Figure 4.19 – Guide d’onde à « pic ». La section en pointillés bleus est celle utilisée dans HFSS et celle 
en rouge dans la TME. La périodicité angulaire de ce métamatériau est de 𝜶 = 𝟐𝟎°, la profondeur 
du pic est de 𝒅 = 𝟖 mm. 
 
Il y a 18 pics dans la section, ainsi 𝛼 = 20°. Les différentes dimensions et le 
maillage de la cellule élémentaire pour la TME sont présentés sur la figure 4.20. Pour 
cette structure, le maillage est extrêmement dense autour du pic, c’est pourquoi plusieurs 
vues sont proposées sur cette figure. Il y a notamment 38804 tétraèdres dans GetDP. Sur 
HFSS, le critère de convergence sur HFSS est fixé à Δ𝑓 = 0.01% et le maillage comprend 
195654 tétraèdres. En utilisant la cellule élémentaire « camembert » la réduction du 
nombre d’éléments est de 80.2%. 
 
 
Figure 4.20 – a) Cellule élémentaire 3-D et son maillage avec 𝑨 = 𝟑𝟎 mm, 𝒂 = 𝟏𝟓 mm, 𝜶 = 𝟐𝟎°,   𝒅 = 𝟖 mm, 𝒉 = 𝟏𝟓 mm, 𝒑 = 𝟏𝟎 mm et 𝒘 = 𝟖 mm et b) différentes vues de la partie PEC. 





Les diagrammes de dispersion, présentés sur la figure 4.21, sont obtenus en              
1 heure et 16 minutes avec la TME contre 3 jours de simulation avec HFSS, soit une 
réduction de 98.2%. Ils se superposent encore une fois très bien. 
 
 
Figure 4.21 - Diagrammes de dispersion du guide d’onde à pics obtenus avec la TME et le code FEM 




La nouvelle méthode hybride présentée dans ce chapitre, mêlant la TME et un 
programme basé sur la méthode des éléments finis 3-D du logiciel GetDP, présente des 
résultats prometteurs en temps de calcul et en précision numérique. Diverses étapes de 
validation ont été appliquées et se sont avérées concluantes. Finalement, en implémentant 
des métamatériaux 2-D et 3-D dans un guide d’onde, cette méthode a été parfaitement 
validée.  
Le logiciel HFSS est limité pour ce type de structure : il n’y a pas la possibilité de 
fixer des conditions périodiques sur des parois non parallèles. C’est pourquoi il faut 
simuler une période longitudinale complète. La cellule élémentaire 3-D développée dans 
GetDP a permis de diminuer le nombre d’inconnues du problème, permettant ainsi une 
résolution plus rapide, même si l’appel au logiciel GetDP reste long. Le temps de 
simulation pour obtenir un diagramme de dispersion des modes propagatifs est jusqu’à   
5 fois plus rapide avec la TME, comparé à HFSS. De ce fait, la TME et sa version hybride 








4.3. Conception d’une sonde de mesure à section réduite 
 
D’après le premier chapitre, les métamatériaux sont souvent utilisés pour réduire 
la section des guides d’onde [10] - [15]. On sait par ailleurs, que la taille des sondes pour 
la mesure des cartographies de champ proche, est importante car leur présence doit 
impacter le moins possible les performances mesurées des antennes sous test. C’est 
pourquoi, nous proposons ici de réduire la taille d’une sonde de mesure en utilisant une 
paroi anisotrope créée à partir d’un métamatériau.  
 
4.3.1. Cahier des charges 
 
La sonde de référence est une sonde de type OEWG fonctionnant dans la bande [6; 7.84] GHz. Le mode fondamental est le mode TE11 dont la fréquence de coupure est 
de 6 GHz. Ainsi, le rayon du guide est défini par (4.19) : 
 
 𝐴଴ = 𝜒ଵଵᇱ 𝑐2𝜋𝑓௖೅ಶభభ = 14.65 mm. (4.19)  
 
 On a alors une bande passante de 1.84 GHz, puisque la fréquence de coupure du 
deuxième mode propagatif est définie selon :  
 
 𝑓௖೅ಾబభ = 𝜒଴ଵ𝑐2𝜋𝐴଴ = 7.84 GHz. (4.20)  
 
Les cartographies du champ électrique en amplitude et vectorielle du mode TE11 
sont représentées sur les figures 4.22. 
 
 
Figures 4.22 – Représentation a) en module et b) en vecteur du champ électrique du mode TE11 dans 
un guide d’onde métallique. 
 




La sonde à section réduite doit alors répondre au cahier des charges présenté dans 
le tableau 4.9. Celle-ci doit présenter un champ électrique de type soft, comme dans le 
cas de la sonde métallique avec une apodisation la plus uniforme possible.  
 
Cahier des charges 
Bande utile [6; 7.84] GHz 
Bande monomode relative 26.6% 
Mode fondamental Semblable au TE11 
Distribution du champ électrique Soft 
Rayon externe du guide < 14.65 mm 
Tableau 4.9 – Cahier des charges.  
 
Le rayon du plan Ωᇱ  est à nouveau choisi arbitrairement. Ainsi, on choisit             𝑎 = 5 mm. De plus, on choisit l’angle 𝛼 aussi arbitrairement. Mais s’il est trop petit, le 
métamatériau dans la section transverse sera petit et donc plus difficile à fabriquer. C’est 
pourquoi ici un angle 𝛼  de 30° est choisi, on a ainsi 12 périodes angulaires, d’après 
(4.18).  
 
4.3.2. Détermination du métamatériau  
 
La procédure explicitée dans la section 3.3.2 du chapitre 3 est à nouveau utilisée. 
Il faut commencer par choisir la cellule élémentaire du métamatériau 3-D, puis optimiser 
les dimensions de façon à respecter les gammes d’impédances dans le  plan Ωᇱ. Divers 
métamatériaux sont testés, par ordre de complexité de fabrication croissant. Dans le cas 
3-D, le métamatériau le plus simple à concevoir est la corrugation longitudinale. 
 
? Recherche de la gamme d’impédances : 
On applique alors l’algorithme de la TME présenté sur la figure 2.2 du chapitre 2 
à un guide d’onde « fictif » de rayon 𝑎 = 5  mm pour diverses combinaisons 
d’impédances. Un premier tableau représentant la cartographie du champ électrique pour 
différentes combinaisons d’impédances est extrait et présenté sur la figure 4.23. Ce 
tableau permet de définir les conditions à respecter pour obtenir un champ apodisé dans 
la section transverse. Les impédances extraites de ce tableau pour être en condition 
apodisée sont comparées à celles permettant de réduire la section obtenue à partir du 
tableau des équations de dispersion. En croisant ces deux tableaux, la gamme 
d’impédance est ainsi définie. 
 





Figure 4.23 – Cartographie du champ électrique pour diverses combinaisons d’impédances. 
 
On cherche les combinaisons pour lesquelles le champ est maximal et constant en 𝑎. En effet, l’apodisation se fera au niveau du métamatériau, ce qui n’est pas représenté 
ici. Grâce au tableau de la figure 4.23, les combinaisons d’impédances                             (𝑍 ᇱ் = 0 Ω; 𝑍௓ᇱ = −0.2𝑗𝑍଴) et (𝑍 ᇱ் = 0 Ω; 𝑍௓ᇱ = −0.1𝑗𝑍଴) sont éliminées, car le champ 
est faible au centre. Par ailleurs, on constate que lorsque 𝑍௓ᇱ  est négative, le champ 
électrique est aussi plus faible au centre. Ainsi, la gamme d’impédances (4.21) délimitées 
par les lignes vertes répond au cahier des charges. Il est possible d’augmenter 𝑍 ᇱ்  au-delà 
de 2𝑗𝑍଴ et d’augmenter 𝑍௓ᇱ , car le champ est toujours maximal et constant en 𝑎. C’est 
pourquoi certaines limites sont en pointillés. Ainsi, on remarque que seule une condition 
sur 𝑍 ᇱ்  est nécessaire. 
 
 ൜ 𝑍 ᇱ் ≥ 𝑗𝑍଴𝑍௓ᇱ ≥ 0 Ω. (4.21)  
 
Il faut maintenant tracer les diagrammes de dispersion pour connaître les gammes 
d’impédances pour lesquelles le mode fondamental à une fréquence de coupure proche 









Figure 4.24 – Diagrammes de dispersion d’un guide cylindrique de rayon 𝒂 = 𝟓 mm pour diverses 
combinaisons d’impédances de surface. 
 
Ce tableau permet de mettre en avant le fait qu’en diminuant légèrement 𝑍௓ᇱ , les 
fréquences de coupure des modes fondamentaux (devenant des modes gauchers) varient 
très rapidement lorsque 𝑍 ᇱ்  est constant. Donc pour éviter d’avoir une fréquence de 
coupure trop faible et des modes gauchers, 𝑍௓ᇱ  doit être supérieure ou égale à 0 Ω. Par ailleurs, d’après la ligne 𝑍௓ᇱ = 0 Ω , si 𝑍 ᇱ்  diminue la fréquence de coupure du TE11 
augmente. Ainsi, l’impédance 𝑍 ᇱ்  équivalente du métamatériau doit être supérieure à 1.25𝑗𝑍଴.  La ligne verte sur la figure 4.24 représente une gamme d’impédances répondant 
au cahier des charges et compatible avec (4.21). Ainsi :  
 
 ൜𝑍 ᇱ் ≥ 1.25𝑗𝑍଴,𝑍௓ᇱ ≥ 0 Ω          (4.22)  
 
 Les modes fondamentaux dans cette gamme sont de type TE11 ou EH11 donc le 
critère sur les lignes de champ sera respecté, puisque les lignes de champ du mode EH11 
sont semblables à celles du TE11, d’après la figure 1.4 du chapitre 1.  
 
? Optimisation du métamatériau : 
Le métamatériau est optimisé à l’aide du code Matlab et du logiciel GetDP 
permettant le calcul des impédances de surface pour différentes fréquences et différents 
angles d’incidence. La bande passante choisie pour tracer ces impédances est [6; 8] GHz, 
et les angles d’incidence sont 𝜑 = 0° ; 𝜑 = 45° et 𝜑 = 89°. Une solution intéressante est 
obtenue pour la corrugation longitudinale représentée sur la figure 4.25. 





Figure 4.25 – Cellule élémentaire de la corrugation longitudinale avec 𝑨 = 𝟏𝟏. 𝟕 mm, 𝒂 = 𝟓 mm,  𝒅 = 𝟔 mm, 𝒉 = 𝟔. 𝟕 mm, 𝒑 = 𝟑 mm et 𝜶 = 𝟑𝟎°. 
 
Il est alors possible de tracer les impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  en fonction de la fréquence pour les trois angles d’incidence différents, dans la bande passante [6; 8] GHz. Elles sont 
représentées sur la figure 4.26. 
 
 
Figure 4.26 –Impédances a) 𝒁𝑻ᇱ  et b) 𝒁𝒁ᇱ  normalisées en fonction de la fréquence pour trois angles d’incidence. 





Cette figure montre que la corrugation proposée valide la condition à respecter, 
puisqu’à incidence nulle, 𝑍 ᇱ்  respecte (4.22) et lorsque l’angle augmente, on a toujours           𝑍 ᇱ்  supérieure à la limite en pointillés verts : 1.25𝑗𝑍଴ . L’impédance 𝑍௓ᇱ  est négative à 
incidence nulle. Cependant sa valeur est très proche de zéro, comme pour les deux autres 
angles d’incidence. Comme la condition (4.22) sur 𝑍௓ᇱ  n’est pas strictement supérieure à 0 Ω, on peut donc considérer que ce critère est validé. Pour certifier que la corrugation 
proposée fonctionne, le diagramme de dispersion et la cartographie du champ électrique 
sont maintenant tracés. 
 
? Diagrammes de dispersion et cartographie du champ électrique : 
Sur la figure 4.27, le diagramme de dispersion de la sonde à section réduite de 
rayon 𝐴 = 11.7 mm est comparé au diagramme de dispersion de la sonde métallique de 
section 𝐴଴ = 14.65 mm. Ces diagrammes permettent de vérifier que la fréquence de 




Figure 4.27 – Diagrammes de dispersion du guide métallique en rouge, avec identification des modes 
en rouge, et du guide corrugué (en bleu celui obtenu avec la TME et en rose avec HFSS) avec 
identification des modes en bleu. 
 
La fréquence de coupure du mode fondamental EH11 du guide à métamatériaux 
est légèrement décalée puisqu’elle vaut 6.1 GHz. Le second mode (qui est le mode TE21) 
a pour fréquence de coupure 7.73 GHz. La bande monomode relative est donc de 23.6% 
soit légèrement inférieure à ce qui était souhaité. Le mode fondamental n’est pas le mode 
TE11, car l’impédance 𝑍௓ᇱ  n’est pas nulle. Il est cependant possible de vérifier que les 
lignes du champ électrique dans la section transverse du mode hybride EH11 sont proches 
de celle du mode TE11, comme représentées sur les figures 4.28. 
 





Figures 4.28 – Lignes des champs électriques des modes a) TE11 dans le guide métallique et b) EH11 
dans le guide corrugué. 
 
Le mode hybride dans le guide corrugué a donc des lignes de champ similaires à 
celles du mode TE11 dans le guide métallique au centre du guide. Entre les corrugations, 
les lignes de champ sont négligeables. La distribution du champ électrique est vérifiée sur 
la figure 4.29. 
 
 
Figure 4.29 – Cartographie de l’amplitude du champ électrique du mode EH11 dans le guide 
corrugué. 
 
On voit que le champ électrique est bien apodisé, ce qui correspond à la 
distribution soft attendue. On retrouve la partie hard de la distribution à l’intérieur des 
corrugations comme montré sur la figure 4.23. Le tableau 4.10 fait la comparaison des 










Cahier des charges Guide corrugué 
Bande utile [6; 7.84] GHz [6.1; 7.73] GHz 
Bande monomode relative 26.6% 23.6% 
Mode fondamental  semblable au TE11 EH11 
Distribution du champ 
électrique 
Soft Soft 
Rayon externe du guide < 14.65 mm 11.7 mm 
Tableau 4.10 – Comparaison du cahier des charges et des performances du guide corrugué proposé. 
Les deux premiers critères sont en « orange » car ils sont différents de ceux 
souhaités. Cependant, la bande utile et la bande monomode relative restent acceptables. 
Le mode fondamental n’est pas le mode TE11, mais les lignes de champ restent semblables 
à celles de ce mode. Ainsi, la TME a permis de trouver un métamatériau répondant de 
façon assez satisfaisante au cahier des charges. Cependant, cette méthode ne permet pas 
encore d’étudier les propriétés de rayonnement d’un OEWG. Ainsi le logiciel CST Studio 




Dans cette partie, les performances de rayonnement de l’OEWG à section réduite 
sont vérifiées. Pour cela, les différentes caractéristiques observées sont la directivité et le 
niveau de polarisation. Toutes ces performances sont comparées à celles obtenues avec 
l’OEWG métallique de rayon 14.65 mm, car en prenant un rayon 11.7 mm, il n’y aurait 
aucune propagation de mode dans la bande [6; 7.84] GHz. Les performances de la sonde 
corruguée doivent être équivalentes à celles de la sonde métallique. Les deux sondes ont 
pour longueur 𝐿 = 155 mm. Elles sont représentées sur la figure 4.30.  
 
 
Figure 4.30 – Sonde corruguée de rayon 𝟏𝟏. 𝟕 mm et sonde métallique de rayon 1𝟒. 𝟔𝟓 mm. 





Le mode fondamental de ce guide à section réduite est le mode hybride EH11, la 
cartographie du champ électrique est représentée sur la figure 4.31a). Cette dernière est 
comparée à la cartographie du champ électrique du mode fondamental du guide 
rectangulaire 𝑊𝑅137, représentée sur la figure 4.31b). Comme le champ électrique du 
mode EH11 dans le guide cylindrique et celui du mode TE10 dans le guide rectangulaire 
correspondent, l’excitation de la sonde sera faite avec une TGC du kit de calibration du 
guide 𝑊𝑅137 de dimensions 𝑎 × 𝑏, avec 𝑎 = 34.85 mm et 𝑏 = 15.799 mm. 
 
 
Figure 4.31 – Lignes des champs électriques des modes a) EH11 dans le guide corrugué et b) TE10 
dans le 𝑾𝑹𝟏𝟑𝟕. 
 
Il faut néanmoins vérifier qu’il n’y a pas de réflexions dues à la transition brutale 
entre la TGC et la sonde corruguée. Le paramètre S11 est représenté sur la figure 4.32. 
 
 
Figure 4.32 – Paramètre S11. 
 
Cette figure montre que l’adaptation est correcte à partir de 6.4 GHz car intérieure 
à −7 dB, avec un premier minimum de −38.42 dB à 6.48 GHz pour la sonde corruguée. 
L’adaptation est moins bien assurée à cette fréquence pour la sonde métallique puisqu’elle 




atteint au minimum −13.48 dB. Cependant, les niveaux de S11 des deux sondes restent 
équivalents. Ainsi, les sondes sont bien adaptées dans 78% de leur bande monomode.  
Pour vérifier les performances en rayonnement, on se place à 6.5 GHz pour être 
proche du minimum du S11. Les figures 4.33 illustrent les directivités de la sonde 
corruguée et de la sonde métallique simulées à cette fréquence. 
 
 
Figures 4.33 – Directivité (en dBi) de a) la sonde à métamatériaux et b) la sonde métallique                         
à 𝟔. 𝟓 GHz. 
 
On constate, dans un premier temps, que la sonde corruguée rayonne à cette 
fréquence. La directivité maximale à cette fréquence est de 5.90  dBi. La directivité 
maximale de la sonde métallique est de 7.40 dBi. Cette différence reste logique car la 




sonde à métamatériaux a une section réduite par rapport à la sonde métallique. De plus, 
si l’on considère une sonde métallique de rayon 11.7 mm, aucun mode ne se propagerait, 
donc la perte de gain n’est pas critique. De plus, l’angle d’ouverture à −3  dB vaut      Δ𝜃ଵ = 88° dans le plan 𝜙 = 0°, pour la sonde corruguée et pour la sonde métallique cet 
angle vaut 78°. 
Le niveau de polarisation croisée des deux OEWG est aussi vérifié sur les figures 
4.33. Cette figure montre que les niveaux de polarisation croisée des deux sondes sont 
excellents. En effet, il y une différence de 98.46 dB à 6.5 GHz en 𝜃 = 0° pour la sonde 
corruguée et 87.13 dB pour la sonde métallique. Les diagrammes de rayonnement sont 
alors assez similaires, autant en angle d’ouverture à −3 dB qu’en niveau de polarisation 
croisée. 
 
 Les simulations de la sonde à métamatériaux montrent, ainsi, de très bonnes 
performances de rayonnement, même si la directivité est plus faible que celle de la sonde 
métallique. En ajoutant les corrugations longitudinales, la section a ainsi été réduite de  36% (en section) ce qui est très intéressant pour des mesures en champ proche. Ces deux 
sondes ont donc été fabriquées et sont représentées sur la figure 4.34.  
 
 
Figure 4.34 – Sondes corruguée et métallique. 
 
Ces deux sondes ont été réalisées en impression 3-D par l’entreprise Gerg M&F 
avec une précision de 25 𝜇m. Pour vérifier le fonctionnement de ces sondes, différentes 
mesures sont effectuées : mesures des paramètres de transmission (paramètre S11 et 
diagramme de rayonnement), mesures du niveau d’interférences des sondes utilisées en 
réception et mesure du gain d’une antenne de référence à l’aide des sondes. Ces 
différentes mesures sont ainsi présentées par la suite. Elles ont toutes été réalisées dans 
les locaux de l’entreprise MVG à Pomezia en Italie. 
 




? Mesures des paramètres de transmission : 
Comme dans le chapitre 3, les paramètres S11 ont été mesurés à l’aide d’un 




Figure 4.35 – Analyseur de réseau vectoriel Anritsu MS4647B. 
Grâce à une calibration, l’influence des câbles coaxiaux dans les résultats est 
retirée. Les figures 4.36 représentent les conditions de mesure. On constate, notamment, 
la présence d’absorbants pour éviter les réflexions dues à la structure permettant 
l’assemblage de la TGC du kit de calibration du guide 𝑊𝑅137.  
 
 
Figures 4.36 – Mesure des paramètres S11 des sondes a) corruguée et b) métallique. 
 
Les modèles CST des deux sondes ont été modifiés pour tenir compte de leurs 
dimensions réelles (mesurées). Les mesures sont donc comparées aux résultats des rétro-
simulations sur la figure 4.37. 





Figure 4.37 – Paramètres S11 des sondes. 
 
On retrouve les mêmes conclusions que celles faites en simulation. L’adaptation 
est inférieure à −7  dB à partir de 6.4  GHz et le premier minimum est observé à              6.47 GHz.  
 
Les mesures de la directivité et de l’efficacité des sondes ont été effectuées dans 
la StarLab 18, représentée sur les figures 4.38. 
 
 
Figures 4.38 – Mesures des sondes a) corruguée et b) métallique dans la StarLab 18 dans les systèmes 
de coordonnées c). 
 
 Avec la StarLab, il est possible d’obtenir l’efficacité, en mesurant la puissance 
délivrée par les sondes corruguée et métallique. Cette efficacité est représentée sur la 
figure 4.39a). En enlevant les pertes dues à l’adaptation, il est possible d’obtenir 
l’efficacité ohmique représentée sur la figure 4.39b). 
 





Figures 4.39 – Efficacités a) mesurée et b) ohmique des deux sondes. 
 
 La sonde métallique présente une meilleure efficacité que la sonde corruguée. Les 
pertes dans la sonde corruguée sont causées par la réduction de la section. En effet, le 
même signal étant injecté dans les sondes, celui-ci est comprimé dans la sonde à section 
réduite, les courants de surfaces sont donc plus élevés dans cette structure. Cependant, les 
niveaux d’efficacité restent tout à fait acceptables, supérieurs à −2 dB dans 78% de la 
bande passante. Les directivités des deux sondes en co-polarisation et polarisation croisée 
sont maintenant comparées aux directivités obtenues par simulation sur les figures 4.40. 
 





Figures 4.40 – Directivité (dBi) des sondes a) corruguée et b) métallique. 
 
Les résultats de simulation sont retrouvés par la mesure. En effet, les directivités 
maximales sont similaires, de même que l’allure des diagrammes de rayonnement. Les 
angles d’ouverture à −3 dB sont eux aussi identiques à ceux trouvés en simulation. 
Cependant, en 𝜃 = 0°, le niveau de polarisation croisée de la sonde corruguée est de 35.94 dB et celui de la sonde métallique est de 45.73 dB. La sonde métallique a donc 
une meilleure pureté de polarisation que la sonde corruguée. Ces niveaux sont alors plus 
élevés qu’en simulation qui représentent des cas idéaux.  Les tolérances de fabrication 
ont donc un impact sur les niveaux de polarisation croisée, la sonde corruguée est plus 
sensible aux incertitudes de fabrication. 
Les paramètres de transmission des antennes mettent donc en évidence le fait que 
la sonde corruguée transmet un signal, bien que sa section soit réduite. De plus, ses 
performances restent correctes même si celles de la sonde métallique sont meilleures (en 
terme de directivité, de symétrie du diagramme et de pureté de polarisation). Il faut 
maintenant vérifier leurs performances en tant que sondes de mesure, et donc leurs 
paramètres de réception. 





? Mesures du niveau d’interférences : 
Pour mesurer le niveau d’interférences, la procédure de mesure présentée dans 
[16] est utilisée. Le rapport d’onde stationnaire (VSWR – Voltage Standing Wave Ratio) 
est d’une antenne de référence (fabriquée par MVG) est mesurée en espace libre, comme 
représenté sur la figure 4.41. 
 
 
Figure 4.41 – Mesure en espace libre du VSWR de l’antenne de référence SGH585. 
 
Cette première mesure permet donc d’obtenir le VSWR de référence. Puis, les 
sondes corruguée et métallique sont placées devant l’antenne à une distance de 3𝜆 (à         6 GHz, 3𝜆 = 15 cm) comme présenté sur la figure 4.42.  
 
 
Figure 4.42 – Mesure du VSWR de l’antenne SGH585 placée devant les sondes. 
 
 Grâce à ces deux mesures, on obtient les VSWR perturbés par la sonde corruguée 
et par la sonde métallique. Ces différents VSWR sont mesurés en co-polarisation et 
polarisation croisée et sont représentés sur les figures 4.43. 
 





Figures 4.43 – VSWR en a) co-polarisation et b) polarisation croisée en espace libre et devant les 
sondes. 
 
 En co-polarisation, les courbes des VSWR devant les sondes sont équivalentes, 
elles oscillent de la même façon. Cependant, en polarisation croisée le VSWR est 
davantage perturbé par la sonde métallique, notamment en fin de bande. Pour vérifier 
cela, il est possible de calculer la différence (en dB) des VSWR et du VSWR de référence. 
Ces courbes sont représentées sur les figures 4.44. 
 





Figures 4.44 – Différences des VSWR en a) co-polarisation et b) polarisation croisée devant les sondes 
sur le VSWR de référence. 
 
 On constate à nouveau qu’en fin de bande pour la mesure de la sonde métallique 
en polarisation croisée le niveau crête-à-crête de la courbe est plus important que celui de 
la sonde corruguée. Celle-ci perturbe donc moins la mesure du VSWR. Les niveaux 
d’interférences 𝐼𝐿 sont maintenant calculés selon (4.23) [17]. 
 
 𝐼𝐿(𝑑𝐵) = 20 log ൬10௉௉ସ଴ − 1൰, (4.23)  
 
où 𝑃𝑃 est le niveau maximum crête-à-crête de la différence des VSWR des figures 4.44. 
On obtient ainsi le tableau 4.11 dans la bande passante [6; 7.84] GHz. 
 
 Sonde corruguée Sonde métallique 
Co-polarisation −29.17 dB −28.60 dB 
Polarisation croisée −27.76 dB −26.10 dB 
Tableau 4.11 – Niveaux d’interférences des sondes corruguée et métallique. 




Les niveaux d’interférences de la sonde corruguée sont un peu plus faibles dans 
les deux polarisations que ceux de la sonde métallique. Ainsi, le fait de réduire la section 
de la sonde a bien l’effet attendu : cela permet de réduire légèrement l’impact de la sonde 
sur les mesures de l’antenne sous test (ici l’antenne SGH585).   
 
? Mesures du gain d’une antenne avec les sondes de mesure : 
La dernière mesure à effectuer est donc la mesure du gain d’une antenne de 
référence SGH705 (fabriquée par MVG). Cette mesure est effectuée dans la chambre 
anéchoïque de MVG, les sondes sont placées l’une après l’autre sur un robot articulé, 
comme représenté sur la figure 4.45. Ce robot permet de déplacer la sonde de mesure sur 
un carré de 70 cm de côté, avec un pas de 𝜆/2 (à 9 GHz, 𝜆/2 vaut 1.7 cm, pour avoir le 
pas fin), afin d’obtenir le gain en champ proche de l’antenne SGH705. 
 
 
Figure 4.45 – Procédure de mesure du gain d’une antenne sous test avec les sondes. 
 
 Le gain est mesuré pour différentes distances entre les sondes et le cornet 
SGH705. La distance centrale est prise à 3𝜆 (à 6.5 GHz, 3𝜆 vaut 13.8 cm), puis on prend 
quatre autres distances autour de celle-ci avec un pas de 𝜆/8 (toujours à 6.5 GHz), ce qui 
donne les distances suivantes : 12.65 cm, 13.22 cm, 13.8 cm, 14.68 cm et 14.95 cm. 
Les mesures sont effectuées en champ proche. Le gain de l’antenne en champ lointain est 
donc obtenu grâce à une conversion champ proche / champ lointain [18] - [23]. Les 
figures 4.46 donnent les diagrammes de rayonnement de l’antenne SGH705 à 6.5 GHz 
pour les cinq distances de mesures. Le seul post-traitement, identique aux deux sondes, 
effectué sur ces mesures est la conversion champ proche / champ lointain. 
 





Figures 4.46 – Gain de l’antenne SGH705 à 𝟔. 𝟓 GHz mesuré avec a) la sonde corruguée et b) la sonde 
métallique dans le plan 𝝓 = 𝟎° et mesuré c) la sonde corruguée et d) la sonde métallique dans le plan 𝝓 = 𝟗𝟎°. 
 
 Les figures 4.46 montrent que les diagrammes de rayonnement mesurés avec la 
sonde corruguée sont semblables à ceux mesurés avec la sonde métallique. De plus, on 
constate que la distance n’impacte pas la mesure, puisqu’il y a peu de différences en 
fonction de la distance. Pour confirmer ce résultat, le gain maximal est tracé en fonction 
de la fréquence et pour les cinq distances sur les figures 4.47. Le gain de l’antenne de 
référence est tracé sur ces figures en noir.  
 





Figure 4.47 – Gain maximum de l’antenne SGH705 mesuré par les sondes a) corruguée et b) 
métallique pour les cinq distances. 
 
 On constate dans un premier temps, que les gains mesurés à l’aide des sondes sont 
proches du gain de référence, sachant que les corrections des sondes n’ont pas été 
appliquées. De plus, il y a moins de disparité en fonction de la distance pour la sonde 
corruguée, ce qui est confirmé par la figure 4.48 représentant l’écart maximal du gain 
entre deux distances, en considérant le pire cas. Ce critère étant très important, il constitue 
un réel avantage de la sonde corruguée.  
 
 
Figure 4.48 – Ecart maximal du gain dans l’axe entre deux distances (pire cas) pour chaque sonde. 
 
 La formule (4.23) peut être utilisée pour quantifier cette disparité, en remplaçant 
le niveau maximum crête-à-crête de la différence des VSWR par l’écart maximal du gain 
entre deux distances [23]. On trouve ainsi un niveau moyen d’interférences de −41.4 dB 
pour la sonde corruguée et de −37.2 dB pour la sonde métallique.  
Ainsi, les différentes mesures coïncidant avec les simulations démontrent le 
fonctionnement de la sonde corruguée. Par ailleurs, en plus de présenter une section 
réduite de 36%, son utilisation en tant que sonde de mesure en champ proche a montré 
une meilleure fiabilité lorsque la distance varie. Le tableau 4.12 récapitule les différentes 
performances de la sonde corruguée comparées à celles de la sonde métallique.  




 Sonde métallique Sonde corruguée 
Section (mm²) 674.3 430.1 
Masse (g) 76.59 129.41 
Bande passante (GHz) [6; 7.84] [6.1; 7.73]  
Adaptation 
< −7 dB  





à −𝟑 dB 78° 88° 




> −2 dB  
dans 78% de la bande > −2 dB dans 78% de la bande 
Interférences 𝑰𝑳 (dB) CO −28.60 CO −29.17 
XP −26.10 XP −27.76 
Disparité des mesures 
d’une antenne de 
référence (dB) 
−37.2 −41.4 
Tableau 4.12 – Comparaison des performances des deux sondes. 
 
Les pistes d’amélioration de la sonde corruguée sont représentées en orange dans 
le tableau 4.12. La directivité maximale n’est pas à améliorer, car pour l’augmenter, on 
doit augmenter la section. De même la masse de la sonde ne représente pas un enjeu 
fondamental dans la conception d’une sonde de mesure. Celle-ci pourrait être réduite en 




Dans ce chapitre, la TME a été hybridée à l’aide d’un logiciel open-source GetDP, 
pour permettre l’étude de tous les modes de propagation dans des structures guidées à 
métamatériaux 3-D. Différentes structures à complexité croissante ont été successivement 
testées avec le code FEM 3-D pour valider le code hybride final.  
Enfin, ce code a été appliqué à trois guides à métamatériaux : un guide avec des 
corrugations axiales, un guide avec des corrugations longitudinales et un guide à « pic ». 
Les résultats sont validés par comparaison avec HFSS ou le code hybride 2-D. De plus, 
l’utilisation de parois périodiques non parallèles a permis de réduire les temps de 
simulation. La conception d’une sonde à section réduite pour la mesure d’antennes en 
champ proche est finalement proposée. Les performances en rayonnement de cette sonde 
ont été testées en simulation et en mesures. Les résultats obtenus montrent qu’elle est 
concurrentielle avec la sonde métallique pour des mesures en champ proche. 
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Conclusion générale et perspectives 
 
 
L’utilisation des métamatériaux dans des structures guidées passives a montré des 
résultats très prometteurs en utilisant une condition hybride « équilibrée » pour 
l’optimisation. Néanmoins, cette condition reste discutable car aucune preuve de son 
unicité n’a été faite. Dans la majorité des simulations, l’optimisation se fait sur les 
métamatériaux, ce qui rend les calculs numériques très lourds et les temps de simulation 
très importants.  
  
La nouvelle méthode proposée dans cette thèse, la Théorie Modale Elargie (TME), 
s’appuie sur une analyse modale des structures cylindriques, permettant le tracé des 
diagrammes de dispersion, l’identification automatique des modes mais aussi l’affichage 
de la cartographie des champs électromagnétiques dans une section transverse à la 
propagation de l’onde du guide.  
 
Dans le premier chapitre, un état de l’art sur les structures guidées à 
métamatériaux a été dressé. Parmi les méthodes les caractérisant, les métamatériaux 
peuvent être ramenés à des impédances de surface équivalentes. La TME a donc été 
hybridée avec des codes basés sur la Méthode des Eléments Finis (FEM) pour caractériser 
les structures à métamatériaux efficacement.  
 
Comme les propriétés des métamatériaux varient en fréquence et en mode, le 
deuxième chapitre présente un nouvel algorithme permettant d’adresser des structures à 
paroi anisotrope.  
 
Dans le troisième chapitre, la TME hybridée à un code FEM 2-D traite les guides 
cylindriques à paroi en métamatériaux invariants en 𝜃 (en mode et en forme).  A l’aide 
de cet outil, une nouvelle structure permettant l’extraction des modes TE11 et TM01 a été 
proposée. Les temps de simulation sont jusqu’à 95.5% plus rapide qu’avec HFSS. 
 
Enfin, pour traiter tous les modes et tous les métamatériaux, un logiciel open-
source 3-D GetDP est hybridé avec la TME pour traiter les structures cylindriques à 
métamatériaux 3-D. Les temps de simulation sont jusqu’à 99.8% plus rapides qu’avec 
HFSS. Une sonde de mesure à section réduite a été conçue et valorise cette nouvelle 
méthodologie (sans contrainte de type hybride « équilibrée ») et ce nouvel outil de 


















 A la suite de ces travaux, différentes perspectives sont possibles. 
 
? Perspectives d’amélioration à court terme : 
 Un premier objectif d’amélioration serait d’achever la conception de l’extracteur 
de modes proposé dans le chapitre 3, afin d’optimiser les adaptations des différents ports 
d’excitation. Bien sûr pour confirmer son fonctionnement, il faudrait fabriquer un 
prototype de cet extracteur. 
 Par ailleurs, les diverses optimisations des métamatériaux ont été faites en jouant 
« manuellement » sur les dimensions des cellules élémentaires. On pourrait alors 
imaginer se servir des outils disponibles sur Matlab pour créer une fonction permettant 
l’optimisation automatique des dimensions en fonction des critères souhaités. Ici, les 
critères seraient les gammes d’impédances extraites des tableaux, comme présentées dans 
les chapitre 3 et 4. 
 Dans le chapitre 4, un logiciel open-source a été utilisé pour calculer les 
impédances de surface équivalentes des métamatériaux. Bien que cette méthode se soit 
avérée très prometteuse, nous avons vu que les temps de simulation étaient parfois 
conséquents, nous proposons ainsi de développer un code FEM 3-D sous Matlab, comme 
cela a pu être fait dans le chapitre 3, en FEM 2-D. 
 
? Perspectives d’amélioration de la TME appliquée aux structures cylindriques : 
 Il serait important d’étendre la résolution proposée au chapitre 4 sur les 
métamatériaux 3-D pour permettre l’étude des modes évanescents comme cela a été fait 
pour les métamatériaux 2-D dans le chapitre 3. En connaissant la base complète des 
modes, il devient alors possible de développer la technique du mode-matching pour les 
structures guidées à métamatériaux. Cette méthode permettrait l’analyse de cornets à 
métamatériaux. En effet, les cornets pourraient être traités en tant que succession de 
guides à section croissante, comme représenté sur la figure 5.1.  
 
 
Figure 5.1 – Cornet traité en tant que succession de guides à section croissante. 
 




 En utilisant le mode-matching, il serait alors aussi possible d’optimiser des guides 
d’onde ou des cornets à métamatériaux variables suivant l’axe de propagation, comme 
représentés sur la figure 5.2. Ce type de métamatériaux permettrait, par exemple, une 
meilleure adaptation au niveau des Transitions Guide d’onde vers câble Coaxial.  
 
 
Figure 5.2 – Guides d’onde à métamatériaux variables suivant 𝒛. 
 
La technique du mode-matching pourrait être associée à la méthode des éléments 
finis de frontière (BEM) pour étudier les performances en rayonnement des cornets ou 
des OEWG. Cette étape permettrait de s’affranchir totalement des logiciels commerciaux 
pour la conception. 
 
Ces différentes techniques offriraient alors de nombreuses possibilités dans la 
conception des structures guidées passives à métamatériaux : pour réduire leur taille pour 
les applications spatiales et les mesures en champ proche, pour changer leur mode 
fondamental, pour améliorer les adaptations au niveau des jonctions, pour améliorer le 
rayonnement, … C’est pourquoi, ces techniques ont été proposées comme sujet d’étude 
dans une future thèse. 
 
? Perspectives d’amélioration de la TME appliquée aux structures rectangulaires : 
Une des premières étapes dans le cadre de la TME appliquée aux structures 
rectangulaires est la prise en compte du second angle d’incidence 𝜙, défini sur la figure 
5.3. En effet, une première thèse [1] a permis l’utilisation de la TME pour l’étude des 
guides d’onde rectangulaires à métamatériaux 2-D. Pour cela, une des hypothèses a été 
de ne considérer que les modes d’ordre nul, donc dans un plan 𝜙 = 0°. Ainsi, pour l’étude 
des métamatériaux 3-D, il faudrait développer un nouvel algorithme prenant en compte 
cet angle dans une boucle itérative, comme cela a été fait avec l’angle 𝜃. 
 
 
Figure 5.3 – Réflexion d’une onde sur une paroi anisotrope avec dépendance des angles 𝝓 et 𝜽 [1]. 




 Il faudrait aussi développer l’étude des modes évanescents comme cela a été fait 
dans le cadre des structures cylindriques. Il serait alors possible d’utiliser la technique du 
mode-matching pour étudier les cornets rectangulaires à métamatériaux, mais aussi les 
structures guidées à métamatériaux variables suivant l’axe de propagation. De même 
couplée à la BEM, il serait possible d’étudier les propriétés de radiation des antennes 
ouvertes. 
 
 Ces structures rectangulaires possèdent deux parois à métamatériaux identiques, 
comme présentés sur la figure 5.4. 
 
 
Figure 5.4 – Coupe transversale d’un guide rectangulaire avec deux parois à métamatériaux [1]. 
 
 On pourrait alors envisager de considérer ces deux parois non identiques. Ceci 
permettrait de connaître l’influence de la précision dans la fabrication des métamatériaux 
sur les caractéristiques de propagation des ondes, mais aussi de réduire les sections, de 
changer les modes fondamentaux … Des travaux ont déjà commencé sur cette étude en 
partenariat avec l’université Pontificia Universidad Católica de Valparaíso au Chili. 
 
 Par ailleurs, on pourrait ajouter des parois anisotropes sur les deux autres parois 
métalliques (en 𝑦 = 0 et 𝑦 = 𝑏 sur la figure 5.4), comme représentées sur la figure 5.5. 




Figure 5.5 - Coupe transversale d’un guide rectangulaire avec quatre parois à métamatériaux. 
  
 On pourrait alors imaginer fermer complètement ce guide en ajoutant des parois 
anisotropes sur les deux parois considérées alors par des conditions de périodicités. La 
TME serait ainsi développée pour l’étude des cavités résonantes à métamatériaux. Les six 




parois anisotropes pourraient être alors utilisées pour modifier les modes de résonance 
dans ces structures, pour des applications de type chambre réverbérante à métamatériaux 
dans laquelle les réflexions des modes sont exploitées au maximum.  Ceci fera l’objet 
d’une thèse en collaboration avec le Cambodge. 
 
 Ainsi, nous avons vu que de très nombreuses possibilités s’offraient, prouvant 





[1] B. Byrne, Etude et Conception de Guides d'Onde et d'Antennes Cornets à 
Métamatériaux, Toulouse: Thèse de Doctorat de l'université de Toulouse, 8 
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Définition des vitesses de phase 𝒗𝛟 et de groupe 𝒗𝒈 
 
A.1. Vitesse de phase 𝒗𝝓 
 
La vitesse de phase 𝑣థ est la vitesse de propagation des surfaces équiphases de 
l’onde incidente monochromatique. On va donc considérer l’onde incidente suivante : 
 
 𝐸ሬ⃗ (𝜌, 𝜃, 𝑧) = 𝐴(𝜌, 𝜃)𝑒ି௝ఠ௧𝑒ିఊ೥௭, (A.1)  
 𝐻ሬ⃗ (𝜌, 𝜃, 𝑧) = 𝐵ሬ⃗ (𝜌, 𝜃)𝑒ି௝ఠ௧𝑒ିఊ೥௭, (A.2)  
 
où 𝐴 et 𝐵ሬ⃗  sont des vecteurs qui varient uniquement en fonction des variables d’espace du 
plan transverse. 
 Or 𝛾௭ = 𝛼௭ + 𝑗𝛽௭, où 𝛼௭ est la constante d’atténuation et 𝛽௭ la constante de phase. 
Dans le cas où 𝛾௭ = 𝛼௭, le mode est évanescent. Ces modes existent en-dessous de la fréquence de coupure. Lorsque l’on dépasse la fréquence de coupure, on a 𝛾௭ = 𝑗𝛽௭. Dans 
ce cas, le mode est dit propagatif. Donc : 
 
 𝐸ሬ⃗ (𝜌, 𝜃, 𝑧) = 𝐴(𝜌, 𝜃)𝑒ିఈ೥௭𝑒ି௝(ఠ௧ାఉ೥௭), (A.3)  
 𝐻ሬ⃗ (𝜌, 𝜃, 𝑧) = 𝐵ሬ⃗ (𝜌, 𝜃)𝑒ିఈ೥௭𝑒ି௝(ఠ௧ାఉ೥௭). (A.4)  
 
 On a donc une phase en (𝑧, 𝑡) de : 
 
 𝜔𝑡 + 𝛽௭𝑧, (A.5)  
 
on peut écrire cette phase en (𝑧 + 𝑑𝑧, 𝑡 + 𝑑𝑡) : 
 
 𝜔(𝑡 + 𝑑𝑡) + 𝛽௭(𝑧 + 𝑑𝑧). (A.6)  
 
Pour avoir la surface équiphase, il faut soustraire (A.5) et (A.6) : 
 
 𝜔𝑑𝑡 − 𝛽௭𝑑𝑧 = 0. (A.7)  
 
Or par définition d’une vitesse : 
 




 𝑣థ = 𝑑𝑧𝑑𝑡, (A.8)  
 
donc en utilisant (A.7) : 
 
 𝑣థ = 𝜔𝛽௭ . (A.9)  
 
 L’onde réfléchie a la même vitesse de phase que l’onde incidente, mais elle se 
déplace dans le sens opposé : 𝑣థ = − ఠఉ೥. 
 
A.2. Vitesse de groupe 𝒗𝒈 
 
La vitesse de groupe 𝑣௚ est la vitesse de propagation du paquet d’onde, la vitesse 
de l’énergie. Elle vaut : 
 
 𝑣௚ = 𝜕𝜔𝜕𝛽௭. (A.10)  
 
A.3. Lecture des vitesses de phase et de groupe à partir du 
diagramme de dispersion 
 
Un diagramme de dispersion est la représentation de 𝜔 en fonction de 𝛽௭ (ou 𝛽௭ 
en fonction de 𝜔). Donc on peut lire : 
- la vitesse de phase 𝑣థ par la pente de la droite passant par un point (𝛽௭, 𝜔) et 
l’origine, 
- la vitesse de groupe 𝑣௚ par la tangente à la courbe en ce point (𝛽௭, 𝜔). 
La figure A.1 représente un diagramme de dispersion avec les vitesses de phase et 
de groupe à la pulsation 𝜔଴, d’un guide d’onde métallique. 
 
 





Fonction de Bessel, sa dérivée et leurs zéros 
 
 La fonction de Bessel 𝐽௡(𝑥) est solution de l’équation différentielle (B.1). 
 
 
∂ଶ𝐹𝜕𝑥ଶ + 1𝑥 𝜕𝐹𝜕𝑥 + ൬1 − ቀ𝑛𝑥ቁଶ൰ 𝐹 = 0. (B.1)  
 
 Il existe alors une relation de récurrence entre la fonction de Bessel 𝐽௡ et sa dérivée 𝐽௡′, définie par (B.2).  
 
 
𝜕𝐽௡𝜕𝑥 (𝑥) = 𝐽௡ିଵ(𝑥) − 𝐽௡ାଵ(𝑥)2 , (B.2)  
 
et 
డ௃బడ௫ (𝑥) = −𝐽ଵ(𝑥). 
 
On note 𝜒௠௡ les zéros de la fonctions de Bessel 𝐽௡(𝑥). Les valeurs des 𝜒௠௡ sont 
données dans le tableau de la figure B.1. 
 
 
Figure B.1 – Valeurs de 𝝌𝒎𝒏. 
 
On note 𝜒௠௡ᇱ  les zéros de la fonction 𝐽௡ᇱ (𝑥), dont les valeurs sont données dans le 
tableau de la figure B.2. 
 









[1] N. Raveu, O. Pigaglio, "Résolution des Problèmes Hautes Fréquences par les 
Schémas Equivalents, Cours et Exercices Corrigés," Cépaduès Editions, ISBN 
978.2.36493.013.1, 2012.  
[2] D. M. Pozar, "Microwave Engineering," John Wiley & Sons, ISBN 0-471-17096-8, 
1998.  










Paramètres de simulation COMSOL 
 
 
Pour obtenir les diagrammes de dispersion et la cartographie des guides à paroi 
isotrope et anisotrope, le logiciel COMSOL est utilisé, sur une section de guide transverse 
(2-D), représentée sur la figure C.1. 
 
 
Figure C.1 – Guide d’onde utilisé sous COMSOL. 
 
On remarque sur cette figure que l’on introduit un matériau avec une perméabilité 
relative 𝜇௥ . En effet, sur COMSOL il n’est pas possible d’appliquer directement une condition d’impédance anisotrope. Ainsi, le guide respectant la condition anisotrope est 
le guide de rayon 𝐴. Cette condition est permise grâce à un autre guide de rayon 𝐴 + 𝑙 
(avec 𝑙 = 100  µm très petit devant la longueur d’onde 𝜆 > 50  mm, dans la bande 
passante [1; 6] GHz) de perméabilité relative 𝜇௥ et fermé par une condition parfaitement 
métallique. Les caractéristiques du matériau sont dépendantes de la fréquence. En effet, 
sous incidence normale, on a : 
 
 𝑍௦ = 𝑗𝑍଴௜ tan(𝑘଴௜𝑙), (C.1)  
 
où 𝑍଴௜ = 𝑍଴ඥ𝜇௥௜/𝜀௥௜ l’impédance du milieu, 𝜇௥௜ et 𝜀௥௜ respectivement, la perméabilité et 
permittivité relative du milieu, 𝑘଴௜ = 𝑘଴ඥ𝜇௥௜𝜀௥௜  le nombre d’onde dans le milieu. En 
utilisant un développement limité au premier ordre, du terme tan(𝑘଴௜𝑙) (possible car 𝑙 
très petit), (C.1) se simplifie : 
  
 𝑍௦ = 𝑗𝑍଴𝑘଴𝑙𝜇௥௜. (C.2)  
 
 C’est pourquoi le milieu n’est que magnétique. La perméabilité 𝜇௥௜ est calculée afin d’approximer les impédances de surface requise 𝑍் et 𝑍௓ en A. Or par définition, 𝑍் 




est contrôlé par 𝜇௭ et 𝑍௓ par 𝜇௫ et 𝜇௭. Ainsi, en changeant à chaque fréquence 𝜇௥௜ et en 
imposant 𝜀௥௜ = 1, les impédances 𝑍் et 𝑍௓ requises sont atteintes en Σ. L’analyse modale sous COMSOL permet de déterminer la constante de 
propagation pour un nombre 𝑛௠௢ௗ௘ de modes. Lors des simulations, il faut choisir 𝑛௠௢ௗ௘ très grand pour être sûr d’avoir tous les modes, car les modes d’ordre 𝑚 > 1 apparaissent 
plusieurs fois. Ainsi, pour certains diagrammes présentés sur la figure 2.3, 𝑛௠௢ௗ௘ peut 
valoir 100. 
 
Le logiciel retourne l’indice de réfraction 𝑛 pour chaque mode. Or 𝑛 est lié à la 
permittivité effective 𝜀௘௙௙ de l’ensemble du guide pour cette propagation: 
 
 𝑛 = ඥ𝜀௘௙௙ . (C.3)  
 
Par ailleurs, la constante de propagation 𝛾௭ est aussi reliée à 𝜀௘௙௙ : 
 
 𝛾௭ = 𝑗𝑘଴ඥ𝜀௘௙௙ , (C.4)  
 
on peut alors distinguer les modes évanescents et propagatifs. 
 
? Mode propagatif : 
Si le mode est propagatif, alors 𝛾௭ = 𝑗𝛽௭, défini dans la section 1.1.1c) du chapitre 
1. On a donc : 
 
 
𝑗𝛽௭ = 𝑗𝑘଴ඥ𝜀௘௙௙  𝑛 = 𝛽௭𝑘଴. (C.5)  
 
 Il suffit de récupérer les valeurs positives de 𝑛, pour avoir 𝛽௭ et donc pour tracer 
le diagramme de dispersion des modes propagatifs ((𝛽௭/𝑘଴)ଶ = 𝜀௘௙௙ = 𝑛ଶ en fonction 
de la fréquence). 
 
? Mode évanescent : 
Si le mode est évanescent, alors 𝛾௭ = 𝛼௭, défini dans la section 1.1.1c) du chapitre 
1. On a donc : 
 
 
𝛼௭ = 𝑗𝑘଴ඥ𝜀௘௙௙  𝑛 = −𝑗 𝛼௭𝑘଴ .     (C.6)  
 
 Il suffit de récupérer les valeurs imaginaires pures négatives de 𝑛, pour avoir 𝛼௭ 
et donc pour tracer le diagramme de dispersion des modes évanescents                              











Les impédances de surface sont définies par : 
 
 𝑍 ᇱ் = − ாഇு೥ቚఘୀ௔,        𝑍௓ᇱ = ா೥ுഇቚఘୀ௔. (D.1)  
 
Il est possible alors de remplacer 𝐸ఏ, 𝐸௭, 𝐻ఏ et 𝐻௭ par leurs expressions définies 
dans le chapitre 2 : 
 
 𝐸ఏ = ൤𝑗𝑍଴𝑘଴𝑘௖ Ψ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝑎) − 𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝑎 Γ௠𝐽௠(𝑘௖𝑎)൨ ൜cos (𝑚𝜃)sin (𝑚𝜃) , (D.2)  
 𝐸௭ = Γ௠𝐽௠(𝑘௖𝑎) ൜sin(𝑚𝜃)cos(𝑚𝜃) , (D.3)  
 𝐻ఏ = ൤𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝑎 Ψ௠𝐽௠(𝑘௖𝑎) − 𝑗𝑘଴𝑍଴𝑘௖ Γ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝑎)൨ ൜sin (𝑚𝜃)cos (𝑚𝜃) , (D.4)  
 𝐻௭ = Ψ௠𝐽௠(𝑘௖𝑎) ൜cos (𝑚𝜃)sin (𝑚𝜃) , (D.5)  
 
où 𝑍଴ l’impédance dans le vide, 𝑘଴ le nombre d’onde dans le vide, 𝑘௖  la constante de 
coupure du mode considéré, Ψ௠ et Γ௠ des constantes, 𝜌 le rayon du guide, 𝐽௠ la fonction de Bessel d’ordre 𝑚, 𝑚 un nombre entier, et 𝐽௠ᇱ  la dérivée de la fonction de Bessel 𝐽௠. 
 
On a alors : 
 
 𝑍 ᇱ் = − ൤𝑗𝑍଴𝑘଴𝑘௖ Ψ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝑎) − 𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝑎 Γ௠𝐽௠(𝑘௖𝑎)൨ ൜cos (𝑚𝜃)sin (𝑚𝜃)Ψ௠𝐽௠(𝑘௖𝑎) ൜cos (𝑚𝜃)sin (𝑚𝜃) , (D.6)  
 𝑍௓ᇱ = Γ௠𝐽௠(𝑘௖𝑎) ൜sin(𝑚𝜃)cos(𝑚𝜃)൤𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝜌 Ψ௠𝐽௠(𝑘௖𝑎) − 𝑗𝑘଴𝑍଴𝑘௖ Γ௠𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝑎)൨ ൜sin (𝑚𝜃)cos (𝑚𝜃). (D.7)  
 
On peut alors simplifier 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  : 
 





 𝑍 ᇱ் = −𝑗𝑍଴𝑘଴𝑘௖ 𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝑎)𝐽௠(𝑘௖𝑎) + 𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝑎 Γ௠Ψ௠, (D.8)  
 
 
𝑍௓ᇱ = 1𝛾௭𝑚𝑘௖ଶ𝑎 Ψ௠Γ௠ − 𝑗𝑘଴𝑘௖𝑍଴ 𝐽௠ᇱ (𝑘௖𝑎)𝐽௠(𝑘௖𝑎). (D.9)  
 






Assemblage des matrices à l’aide des matrices 
élémentaires 
 
Le code FEM est développé sur Matlab. Ainsi, les matrices 𝐴ா  et 𝐴ு des éléments 
finis sont créées par assemblage des matrices élémentaires, [1] - [4]. On considère un 
triangle 𝐾 du maillage, présenté sur la figure E.1. 
 
 
Figure E.1 – Elément du maillage : triangle 𝑲. 
 
Les intégrales (3.28), (3.29), (3.43) et (3.45) font intervenir la constante 𝜌 : chaque 
fonction de base Φ௝ est donc multipliée par 𝜌. Le maillage impose des triangles petits 
devant la longueur d’onde, il est donc possible d’utiliser le barycentre  𝜌௚  de chaque 
triangle pour effectuer le calcul et se ramener à (E.1) et (E.2), ce qui conduit à une erreur 
faible. Dans le cas où les fonctions de base ont plusieurs supports communs, on peut écrire 
les coefficients de la matrice (3.28) et (3.43) de la façon suivante : 
 
 









𝐴௜௝ா = 𝜌௚ ඵ ቆ∇Φ௝ . ∇Φ௜ − ቆ𝑘଴ଶ − 1𝜌௚ଶቇ Φ௝Φ௜ቇ 𝑑𝜌𝑑𝑧         ௌ  + ෍ ൬𝑗𝜔𝜇଴𝑍ௌ 𝜌௚൰ න Φ௜Φ୨𝑑𝜌 ୻౬౛౨౪୻౬౛౨౪                               + ෍ ൬𝑗𝜔𝜇଴𝜌௛௢௥𝑍ௌ + 𝑛ሬ⃗ ୻೓೚ೝ . ?⃗?൰ න Φ௜Φ௝𝑑𝑧 ୻౞౥౨୻౞౥౨ ,         
(E.2)  
 
où 𝜌௚ = ఘ೔ାఘೕାఘೖଷ , 𝜌௜/௝/௞ étant l’ordonnée d’un des trois sommets du triangle 𝐾. 
 
Ces formulations permettent alors, d’utiliser la méthode d’assemblage des 
matrices de masse 𝑀௄ et de rigidité 𝑅௄ à l’aide des matrices élémentaires de masse 𝑀௄෡ 
et de rigidité 𝑅௄෡, où  𝐾෡ est l’élément de référence, défini sur la figure E.2. Le triangle 𝐾෡ 
est obtenu après une transformation géométrique 𝒯௛  telle que 𝒯௛(𝐾) = 𝐾෡ . Les 
coordonnées (?̂?௟መ, 𝜌ො௟መ) des nœuds 𝑙መ du triangle 𝐾෡ sont aussi obtenues avec 𝒯௛. 
 
 
Figure E.2 - a) élément de maillage non régulier b) élément de référence. 
 
Par définition des fonctions de base pour l’élément de référence 𝐾෡, on a : 
 
 
Φ෡ ప̂(?̂?ప̂, 𝜌ොప̂) = 1 Φ෡ఫ̂(?̂?ప̂, 𝜌ොప̂) = 0 Φ෡ ௞෠ (?̂?ప̂, 𝜌ොప̂) = 0Φ෡ ప̂൫?̂?ఫ̂, 𝜌ොఫ̂൯ = 0 Φ෡ఫ̂൫?̂?ఫ̂, 𝜌ොఫ̂൯ = 1 Φ෡ ௞෠ ൫?̂?ఫ̂, 𝜌ොఫ̂൯ = 0Φ෡ ప̂(?̂?௞෠ , 𝜌ො௞෠ ) = 0 Φ෡ఫ̂(?̂?௞෠ , 𝜌ො௞෠ ) = 0 Φ෡ ௞෠ (?̂?௞෠ , 𝜌ො௞෠ ) = 1. (E.3)  
 
On trouve facilement : 
 
 ቐΦ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො) = 1 − ?̂? − 𝜌ොΦ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො) = ?̂?                Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො) = 𝜌ො.               (E.4)  
 
On définit la matrice élémentaire de masse 𝑀௄෡  sur 𝐾෡ relative aux contributions de 
chacune des fonctions de bases sur le triangle : 
 





⎢⎢⎡ න Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො)ଶ𝑑?̂?𝑑𝜌ො
 ௄෡ න Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො)Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො)Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡න Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො)Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො)ଶ𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො)Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡න Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො)Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො)Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)ଶ𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ ⎦⎥⎥
⎥⎥⎥⎤, (E.5)  
 
la matrice 𝑀௄෡ s’écrit selon (E.6) en calculant les intégrales avec (E.4)  : 
 
 𝑀௄෡ = ⎣⎢⎢
⎢⎢⎡ 112 124 124124 112 124124 124 112⎦⎥⎥
⎥⎥⎤. (E.6)  
 
La matrice élémentaire 𝑀௄ d’un triangle 𝐾 peut se déduire de 𝑀௄෡ avec : 
 
 𝑀௄ = 2𝐴𝑖𝑟𝑒(𝐾)𝑀௄෡ . (E.7)  
 
Concernant la matrice de rigidité 𝑅௄, les résultats suivant sont utilisés : 
 





⎢⎢⎡න ∇Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො). ∇Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො
 ௄෡ න ∇Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො). ∇Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න ∇Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො). ∇Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡න ∇Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො). ∇Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න ∇Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො). ∇Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න ∇Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො). ∇Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡න ∇Φ෡ ప̂(?̂?, 𝜌ො). ∇Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න ∇Φ෡ఫ̂(?̂?, 𝜌ො)∇Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ න ∇Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො). ∇Φ෡ ௞෠ (?̂?, 𝜌ො)𝑑?̂?𝑑𝜌ො ௄෡ ⎦⎥⎥
⎥⎥⎥⎤
= 12 ൦ 𝜌ොఫ̂௞෠ ଶ + ?̂?ఫ̂௞෠ ଶ −𝜌ොప̂௞෠ 𝜌ොఫ̂௞෠ − ?̂?ప̂௞෠ ?̂?ఫ̂௞෠ 𝜌ොఫ̂௞෠ 𝜌ොప̂ఫ̂ + ?̂?ఫ̂௞෠ ?̂?ప̂ఫ̂−𝜌ොప̂௞෠ 𝜌ොఫ̂௞෠ − ?̂?ప̂௞෠ ?̂?ఫ̂௞෠ 𝜌ොప̂௞෠ ଶ + ?̂?ప̂௞෠ ଶ −𝜌ොప̂௞෠ 𝜌ොప̂ఫ̂ − ?̂?ప̂௞෠ ?̂?ప̂ఫ̂𝜌ොఫ̂௞෠ 𝜌ොప̂ఫ̂ + ?̂?ఫ̂௞෠ ?̂?ప̂ఫ̂ −𝜌ොప̂௞෠ 𝜌ොప̂ఫ̂ − ?̂?ప̂௞෠ ?̂?ప̂ఫ̂ 𝜌ොప̂ఫ̂ଶ + ?̂?ప̂ఫ̂ଶ ൪,                                                     
 (E.9)  
 
où ?̂?ఫ̂௞෠ = ൫?̂?ఫ̂ − ?̂?௞෠ ൯, ?̂?ప̂௞෠ = (?̂?ప̂ − ?̂?௞෠ ), ?̂?ప̂ఫ̂ = ൫?̂?ప̂ − ?̂?ఫ̂൯, 𝜌ොఫ̂௞෠ = ൫𝜌ොఫ̂ − 𝜌ො௞෠ ൯, 𝜌ොప̂௞෠ = (𝜌ොప̂ − 𝜌ො௞෠ ), 
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(3.26) et (3.41) sont rappelées :  
 
 ቊ𝐴ு𝐻ሬ⃗ ఏ = 0ሬ⃗𝐴ா𝐸ሬ⃗ ఏ = 0ሬ⃗ , (F.1)  
 
Ces équations sont résolues selon :  
 
 𝐴௎𝑈 − 𝜆𝑈 = 0, (F.2)  
 
où 𝐴௎ = 𝐴ு pour 𝑈 = 𝐻ఏ et 𝐴௎ = 𝐴ா pour 𝑈 = 𝐸ఏ. 
 
Dans le cas où 𝑈 = 𝐻ఏ, il faut calculer 𝐸௭ pour avoir la valeur de l’impédance 𝑍௓ᇱ . 𝐸௭ est obtenu grâce à (F.3) en tenant compte de l’invariance en 𝜃 des champs : 
 
 
𝐸௭|ஐᇱ = 1𝑗𝜔𝜀଴ ൫∇ × 𝐻ሬ⃗ ൯. 𝑧 𝐸௭|ஐᇱ = 1𝑗𝜔𝜀଴ ቌ1𝑎 ቆ𝜕(𝜌𝐻ఏ)𝜕𝜌 ቤஐᇲ − 𝜕𝐻ఘ𝜕𝜃 ቤஐᇱ ቇቍ 𝐸௭|ஐᇱ = 1𝑗𝜔𝜀଴ ቌ1𝑎 ቆ𝜕(𝜌𝐻ఏ)𝜕𝜌 ቤஐᇲ − 0 ቇቍ 
 𝐸௭|ஐᇱ = 1𝑗𝜔𝜀଴ ቆ𝐻ఏ|ஐᇱ 𝑎 + 𝜕𝐻ఏ𝜕𝜌 ฬஐᇱ ቇ 
(F.3)  
 
 De même si 𝑈 = 𝐸ఏ, il faut calculer 𝐻௭ avec (F.4) : 
 
 
𝐻௭|ஐᇱ = − 1𝑗𝜔𝜇଴ ൫∇ × 𝐸ሬ⃗ ൯. 𝑧 𝐻௭|ஐᇱ = 𝑗𝜔𝜇଴ ቌ1𝑎 ቆ𝜕(𝜌𝐸ఏ)𝜕𝜌 ቤஐᇲ − 𝜕𝐸ఘ𝜕𝜃 ቤஐᇱ ቇቍ 𝐻௭|ஐᇱ = 𝑗𝜔𝜇଴ ቌ1𝑎 ቆ𝜕(𝜌𝐸ఏ)𝜕𝜌 ቤஐᇲ − 0 ቇቍ 
(F.4)  




 𝐻௭|ஐᇱ = 𝑗𝜔𝜇଴ ቆ𝐸ఏ|ஐᇱ𝑎 + 𝜕𝐸ఏ𝜕𝜌 ฬஐᇱቇ. 
 
La méthode de calcul de 𝐸௭ et 𝐻௭, et donc des impédances 𝑍 ᇱ்  et 𝑍௓ᇱ  est présentée 
dans ce qui suit. 
 
F.1. Calcul de 𝑬𝒛 
 
Pour avoir l’impédance 𝑍௓ᇱ  en  Ω′ , la valeur de la composante 𝐸௭  du champ 
électrique est nécessaire. Pour éviter les problèmes de discontinuité des champs entre 
deux triangles en Ωᇱ , nous allons nous placer sur deux lignes centrées autour de Ωᇱ , 
représentées en vert sur la figure F.1. Ces lignes sont constituées de points dont les 
abscisses 𝑧 sont identiques. Il y a donc le même nombre de points sur ces lignes.  
 
 
Figure F.1 – Exemple de maillage d’une cellule élémentaire 2-D. 
 
 La résolution FEM permet d’obtenir les valeurs de 𝐻ఏ sur les nœuds (résolution 
FEM nodale). Or 𝐸௭ s’écrit en fonction de 𝐻ఏ et sa dérivée selon 𝜌, (F.3). En utilisant les 
valeurs de 𝐻ఏ  sur chaque nœud, on pourra ainsi connaître la valeur de 𝐻ఏ  sur chaque 
point des lignes vertes, grâce à (F.5), dans chaque triangle 𝐾 défini selon la figure F.2. 
 









 𝐻ሬ⃗ ఏ = ൥𝑢௜𝑢௝𝑢௞൩,         𝐻ఏ =  ෍ 𝑢௟Φ௟ ௟ୀ௜,௝,௞  avec ൜Φ௟(𝑧௟, 𝜌௟) = 1                Φ௟(𝑧௠, 𝜌௠) = 0, 𝑚 ≠ 𝑙  (F.5)  
 
où 𝑢௜, 𝑢௝  et 𝑢௞ sont les valeurs de 𝐻ఏ sur les nœuds (𝑖, 𝑗, 𝑘) du triangle 𝐾. Donc 𝐸௭ peut 
s’écrire sous la forme : 
 
 𝐸௭(𝑧, 𝜌) = 1𝑗𝜔𝜀଴ ቆ൫∑ 𝑢௟Φ௟ ௟ୀ௜,௝,௞ ൯𝜌 + 𝜕൫∑ 𝑢௟Φ௟ ௟ୀ௜,௝,௞ ൯𝜕𝜌  ቇ, (F.6)  
 
où 𝜌 est le rayon du point sur une des deux lignes vertes. Soit : 
 
 𝐸௭(𝑧, 𝜌) = 1𝑗𝜔𝜀଴ ෍ ൤𝑢௟  ൬Φ௟𝜌 + 𝜕Φ௟𝜕𝜌  ൰൨ ௟ୀ௜,௝,௞ , (F.7)  
 
Il faut donc 𝑢௟, mais aussi Φ௟ et డ஍೗డఘ . 
 
Pour cela, il faut d’abord vérifier à quel triangle chaque point appartient et il faut 
aussi vérifier que celui-ci ne se situe pas sur un segment (risque de discontinuité). Afin 
de vérifier à quel triangle 𝐾  appartient un point 𝑃(𝑧௉, 𝜌௉) , on utilise la méthode 
barycentrique [1]. On cherche 𝛼, 𝛽 et 𝛾 tels que : 
 
 ൥𝑧௜ 𝑧௝ 𝑧௞𝜌௜ 𝜌௝ 𝜌௞1 1 1 ൩ ൥𝛼𝛽𝛾൩ = ቈ𝑧௉𝜌௉1 ቉. (F.8)  
 
Si les coefficients 𝛼, 𝛽 et 𝛾 sont strictement positifs, alors le point 𝑃 appartient au 
triangle 𝐾, et si l’un de ces coefficients est nul, alors 𝑃 est situé sur une arête du triangle. 




Une fois placé dans le bon triangle, le calcul des coefficients des fonctions de base 
est possible. Il se fait de la même façon qu’en cartésien, vu avec (E.1) en annexe E, avec : 
 
 Φ௟(𝑧, 𝜌) = 𝑎௟𝑧 + 𝑏௟𝜌 + 𝑐௟, (F.9)  
 
où 𝑙 = 𝑖, 𝑗  ou 𝑘 . Les coefficients des fonctions de base Φ௜ , Φ௝  et Φ௞  sont donnés, 
respectivement, par : 
 
 






൥𝑎௜𝑏௜𝑐௜ ൩ = ቎𝑧௜ 𝜌௜  1𝑧௝ 𝜌௝ 1𝑧௞ 𝜌௞ 1቏
ିଵ ൥100൩, ൥𝑎௝𝑏௝𝑐௝ ൩ = ቎𝑧௜ 𝜌௜  1𝑧௝ 𝜌௝ 1𝑧௞ 𝜌௞ 1቏




Finalement, 𝐸௭ s’écrit, pour un point 𝑃 d’une ligne : 
 
 𝐸௭(𝑧௉, 𝜌௉) = 1𝑗𝜔𝜀଴ ෍ ൤𝑢௟ ൬𝑎௟𝜌௉ 𝑧௉ + 2𝑏௟ + 𝑐௟𝜌௉൰൨ ௟ୀ௜,௝,௞ . (F.12)  
 
De cette façon, on obtient le champ magnétique 𝐻ఏ (F.5) et le champ électrique 𝐸௭  (F.12) pour chaque point 𝑃௜௡௙ ቀ𝑧௉೔೙೑ , 𝜌௉௜௡௙ቁ  de la ligne en dessous de Ωᇱ  et 𝑃௦௨௣ ቀ𝑧௉ೞೠ೛ , 𝜌௉௦௨௣ቁ  de la ligne au-dessus de Ωᇱ. Les valeurs des champs en ces points 
sont stockées dans quatre vecteurs : 
 




 [𝐻ఏ]௜௡௙, [𝐻ఏ]௦௨௣, [𝐸௭]௜௡௙ et [𝐸௭]௦௨௣, (F.13)  
 
où [𝐻ఏ]௜௡௙ et [𝐸௭]௜௡௙ sont, respectivement, les champs magnétique et électrique sur la 
ligne en dessous de Ωᇱ, [𝐻ఏ]௦௨௣ et [𝐸௭]௦௨௣ les champs magnétique et électrique sur la 
ligne au-dessus de Ωᇱ.  
 Il faut donc maintenant évaluer la valeur des champs électromagnétiques en Ωᇱ. 
Pour cela, on calcule la moyenne point par point selon (F.14).  
 
 ൞𝐻ఏ(𝑧௉, 𝜌௉) = ுഇቀ௭ು೔೙೑ ,ఘು೔೙೑ቁାுഇቀ௭ುೞೠ೛ ,ఘುೞೠ೛ቁଶ𝐸௭(𝑧௉, 𝜌௉) = ா೥ቀ௭ು೔೙೑ ,ఘು೔೙೑ቁାா೥ቀ௭ುೞೠ೛ ,ఘುೞೠ೛ቁଶ .   (F.14)  
 
 L’impédance 𝑍௓ᇱ  est alors calculée selon (F.15), pour chaque point 𝑃(𝑧௉, 𝜌௉) de Ωᇱ. 
 
 𝑍௓ᇱ (𝑧௉, 𝜌௉) = 𝐸௭(𝑧௉, 𝜌௉)𝐻ఏ(𝑧௉, 𝜌௉). (F.15)  
 
 Finalement, cette impédance est à nouveau moyennée pour être un scalaire. 
 
F.2. Calcul de 𝑯𝒛 
 
De la même façon, la résolution FEM permet d’obtenir les valeurs de 𝐸ఏ sur les nœuds (résolution FEM nodale). Or 𝐻௭ s’écrit en fonction de 𝐸ఏ et sa dérivée selon 𝜌, 
selon (F.4). En utilisant les valeurs de 𝐸ఏ sur chaque nœud, on pourra ainsi connaître la 
valeur de 𝐸ఏ sur chaque point des lignes vertes, grâce à (F.16), dans chaque triangle 𝐾, 
cf. figure F.2. 
 
 𝐸ሬ⃗ ఏ = ቎𝑢௜ᇱ𝑢௝ᇱ𝑢௞ᇱ ቏,         𝐸ఏ =  ෍ 𝑢௟ᇱΦ௟ ௟ୀ௜,௝,௞  avec ൜Φ௟(𝑧௟, 𝜌௟) = 1                Φ௟(𝑧௠, 𝜌௠) = 0, 𝑚 ≠ 𝑙 . (F.16)  
 
où 𝑢௜, 𝑢௝  et 𝑢௞ sont les valeurs de 𝐸ఏ sur les nœuds (𝑖, 𝑗, 𝑘) du triangle 𝐾. Donc 𝐻௭ peut 
s’écrire sous la forme : 
 
 𝐻௭(𝑧, 𝜌) = 𝑗𝜔𝜇଴ ቆ൫∑ 𝑢௟ᇱΦ௟ ௟ୀ௜,௝,௞ ൯𝜌 + 𝜕൫∑ 𝑢௟ᇱΦ௟ ௟ୀ௜,௝,௞ ൯𝜕𝜌  ቇ, (F.17)  
 
où 𝜌 est le rayon du point sur une des deux lignes vertes. Soit : 
 




 𝐻௭(𝑧, 𝜌) = 𝑗𝜔𝜇଴ ෍ ൤𝑢௟ᇱ  ൬Φ௟𝜌 + 𝜕Φ௟𝜕𝜌  ൰൨ ௟ୀ௜,௝,௞ . (F.18)  
 
 En utilisant les mêmes techniques de calcul, on a : 
 
 𝐻௭(𝑧, 𝜌) = 𝑗𝜔𝜇଴ ෍ ൤𝑢௟ᇱ ൬𝑎௟𝜌 𝑧 + 2𝑏௟ + 𝑐௟𝜌൰൨ ௩ . (F.19)  
 
De cette façon, on obtient le champ électrique 𝐸ఏ (F.16) et le champ magnétique 𝐻௭  (F.19) pour chaque point 𝑃௜௡௙ ቀ𝑧௉೔೙೑ , 𝜌௉௜௡௙ቁ  de la ligne en dessous de Ωᇱ  et 𝑃௦௨௣ ቀ𝑧௉ೞೠ೛ , 𝜌௉௦௨௣ቁ  de la ligne au-dessus de Ωᇱ. Les valeurs des champs en ces points 
sont stockées dans quatre vecteurs : 
 
 [𝐸ఏ]௜௡௙, [𝐸ఏ]௦௨௣, [𝐻௭]௜௡௙ et [𝐻௭]௦௨௣, (F.20)  
 
où [𝐸ఏ]௜௡௙  et [𝐻௭]௜௡௙ sont, respectivement, les champs électrique et magnétique sur la 
ligne en dessous de Ωᇱ, [𝐸ఏ]௦௨௣ et [𝐻௭]௦௨௣ les champs électrique et magnétique sur la 
ligne au-dessus de Ωᇱ.  
 Il faut donc maintenant la valeur des champs électromagnétiques en Ωᇱ. Pour cela, 
on calcule la moyenne points par points selon (F.21).  
 
 ൞ 𝐸ఏ(𝑧௉, 𝜌௉) = ாഇቀ௭ು೔೙೑ ,ఘು೔೙೑ቁାாഇቀ௭ುೞೠ೛ ,ఘುೞೠ೛ቁଶ𝐻௭(𝑧௉, 𝜌௉) = ு೥ቀ௭ು೔೙೑ ,ఘು೔೙೑ቁାு೥ቀ௭ುೞೠ೛ ,ఘುೞೠ೛ቁଶ .  (F.21)  
 
 L’impédance 𝑍 ᇱ்  est alors calculée selon (F.22), pour chaque point 𝑃(𝑧௉, 𝜌௉) de Ωᇱ. 
 
 𝑍 ᇱ் (𝑧௉, 𝜌௉) = − 𝐸ఏ(𝑧௉, 𝜌௉)𝐻௭(𝑧௉, 𝜌௉). (F.22)  
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Construction d’un fichier « .geo » sur GMSH 
 
 
Dans cette annexe, la construction des fichiers « .geo » sur GMSH [1] est 
présentée. Par ailleurs, il existe de nombreux tutoriels sur YouTube, très utiles pour 
prendre en main GMSH [2] - [5]. Le logiciel, dont l’interface graphique est représentée 
sur la figure G.1, est utilisé dans la construction des cellules élémentaires 2-D et 3-D. 
 
 
Figure G.1 – Interface graphique GMSH [1]. 
 
G.1. Cellule élémentaire 2-D 
 
Pour construire la cellule élémentaire 2-D, il est possible d’utiliser l’interface 
graphique de la figure G.1 ou encore d’utiliser un éditeur de texte comme Notepad ++.  
 
G.1.1. Interface graphique 
 
 En utilisant l’interface graphique, il suffit d’ajouter chaque élément de la cellule 
pas à pas. Ainsi, en déroulant le menu Geometry, il est possible d’ajouter des points, 
comme présenté sur la figure G.2. Les points peuvent être ajoutés manuellement (en 
positionnant la souris au bon endroit, puis en appuyant sur la touche « e ») ou en 
utilisant la fenêtre Elementary Entity Context (puis en appuyant sur le bouton add). Pour 
quitter ce menu il faut appuyer sur la touche « q ». 
 





Figure G.2  – Construction d’un point à l’aide de l’interface graphique. 
 
 Il est nécessaire d’ajouter deux points pour construire une ligne, puisqu’il faut 
sélectionner les deux points de construction de la ligne (Modules / Geometry / 
Elementary Entities / Add / Line). Une fois que toutes les lignes ont été créées, il faut 
appuyer sur la touche « q » pour quitter le menu.  Il faut maintenant créer une surface 
(Modules / Geometry / Elementary Entities / Add / Plane surface) en sélectionnant le 
contour de cette surface. Ces étapes sont illustrées sur la figure G.3. 
 
 








G.1.2. Editeur de texte 
 
 Il est aussi possible de construire la cellule élémentaire grâce à un éditeur de 
texte. Pour cela, il faut ouvrir le fichier « .geo » à l’aide d’un éditeur de texte. Les 
différentes lignes de commande nécessaires pour construire la même structure que 
précédemment sont répertoriées dans le tableau G.1. Il est à noter, que lors de la 
création d’une surface, une commande intermédiaire est automatiquement créée Line 
Loop. Celle-ci permet de créer un contour orienté nécessaire dans GMSH pour créer une 
surface. 
 
Elément géométrique Lignes de commande 
Point 
Point(𝑛௉)={𝑥௉, 𝑦௉, 𝑧௉, 1}; 
avec 𝑥௉, 𝑦௉ et 𝑧௉ les coordonnées du point 𝑛௉. 
Remarques : 
- le « 1 » donne la taille de maillage à ce point. On peut le 
diminuer pour mailler plus finement. 
- GMSH propose des coordonnées cartésiennes, la cellule 
élémentaire 2-D dans le cadre de cette thèse est dans le plan (𝑂, 𝜌, 𝑧) . Le point peut donc être créé en considérant la 
commande : Point(𝑛௉)={𝜌௉, 𝑧௉, 0, 1}; 
Ligne 
Line(𝑛௅)={𝑛௉భ, 𝑛௉మ}; 
avec 𝑛௉భ  et 𝑛௉మ  respectivement le numéro des points de départ et d’arrivée de la ligne. 
Contour orienté 
Line Loop(𝑛௅௅)={𝑛௅భ, 𝑛௅మ, 𝑛௅య, …}; 
avec  𝑛௅೔ le numéro des lignes formant le contour. 
Surface 
Plane Surface(𝑛ௌ)={𝑛௅௅}; 
avec 𝑛௅௅ le numéro du contour orienté définissant la surface 𝑛ௌ. 
Tableau G.1 – Lignes de commande du fichier « .geo » dans GMSH. 
 
 La surface présentée sur la figure G.3 peut donc être dessinée à l’aide du code de 
la figure G.4. 
 





Figure G.4 – Fichier « .geo » correspondant à la figure G.3. 
 
G.1.3. Création d’une cellule élémentaire 2-D pour le calcul des 
impédances de surface équivalentes 
 
 Avec les sections G.1.1 et G.1.2, il est possible de créer une géométrie 
quelconque pour la cellule élémentaire. Pour créer une cellule élémentaire et utiliser le 
maillage généré par GMSH dans l’algorithme de la TME hybridée au code FEM 2-D, il 
y a quelques étapes supplémentaires à faire. 
 Dans un premier temps, il faut ajouter une ligne pour créer le plan Ωᇱ. Cette 
ligne va couper la cellule élémentaire en deux, il faut donc créer deux contours orientés 
et donc deux surfaces. Par ailleurs, il faut spécifier les éléments physiques de la cellule. 
Pour cela, deux nouvelles commandes sont nécessaires, elles sont présentées dans le 
tableau G.2.  
 
Elément géométrique Lignes de commande 
Ligne physique 
Physical Line(𝑛௉௅)={𝑛௅భ, 𝑛௅మ, 𝑛௅య, …}; 
avec  𝑛௅೔ le numéro des lignes physiques. 
Surface 
Physical Surface(𝑛௉ௌ)={𝑛ௌభ, 𝑛ௌమ, …}; 
avec 𝑛ௌ೔ le numéro des surfaces physiques. 
Tableau G.2 – Lignes de commande du fichier « .geo » dans GMSH. 
  
Les lignes physiques de la cellule élémentaire sont le plan Ωᇱ et Γୗ. Les surfaces 
physiques sont les deux surfaces définies dans le fichier et délimitées par le plan Ωᇱ.  
 
 Le maillage utilisé dans le code FEM 2-D doit être régulier. Ainsi, des points 
intermédiaires doivent être ajoutés sur les parois Γଵ et Γଶ. Le plus simple est de placer 
onze points espacés régulièrement (entre 𝜌 = 0 et 𝜌 = 𝐴) sur ces parois. Il est alors 
possible de réutiliser un point de Γଵ et un point de Γଶ pour créer la ligne définissant Ωᇱ. 
La figure G.5 montre le maillage de la figure 3.11 du chapitre 3 avec le fichier « .geo » 




associé. On remarque que dans la commande Line Loop(2) il y a des lignes numérotées 
négativement. Comme expliqué précédemment, Line Loop permet de créer un contour 
orienté, ainsi il faut faire attention à l’orientation de la ligne lorsque celle-ci est créée. 
On peut noter que des variables ont été mises en place pour définir la position des 
points.  
 Pour générer le maillage, il suffit d’aller dans le menu mesh de GMSH. Il faut 
ensuite cliquer sur 2D (pour générer un maillage 2-D), puis il est possible de mailler 
plus finement la cellule en cliquant sur refine by splitting. Après cette action, il ne faut 
pas oublier de cliquer à nouveau sur 2D. On peut effectuer ces étapes autant de fois que 
nécessaire. Le maillage de la figure G.5 a été affiné deux fois, on a donc effectué les 




Figure G.5 – Fichier « .geo » et sa cellule élémentaire maillée sur GMSH. 
  
Si l’on n’ajoute pas les points sur Γଵ  et Γଶ , le maillage et le fichier « .geo » 
deviennent ceux de la figure G.6. Le maillage n’est alors pas assez dense ni assez 
régulier pour le calcul des impédances de surface équivalentes. On constate, par ailleurs, 
qu’en Γଷ il y a le même nombre de nœuds (5) sur les maillages des figures G.5 et G.6 
(les maillages ont donc été affinés le même nombre de fois).  
 





Figure G.6 – Fichier « .geo » et sa cellule élémentaire maillée sur GMSH. 
   
 Finalement, pour utiliser le maillage dans le code FEM, il suffit de sauvegarder 
celui-ci. Pour cela, il faut sélectionner save mesh dans le menu déroulant File de 
GMSH. Il est maintenant possible d’utiliser ce maillage dans l’algorithme de la TME 
hybridé au code FEM 2-D grâce à la fonction matlab liremsh. La ligne de commande 
correspondante est la suivante : 
 
[p_maille,b_maille,t_maille] = liremsh('nom_fichier.msh', 2); 
 
où p_maille retourne une matrice donnant les coordonnées de chaque nœud du maillage, 
b_maille retourne les sommets des arêtes et t_maille retourne les sommets des triangles. 
L’argument 2 dans la fonction liremsh donne la dimension du problème, ici la cellule 
élémentaire est 2-D. 
 
G.2. Cellule élémentaire 3-D 
 
 Pour la cellule élémentaire 3-D, le principe est le même. Il y a la possibilité 
d’utiliser l’interface graphique et/ou l’éditeur de texte. La cellule définie ici est un peu 
plus complexe que celle de la section précédente, comme elle fait intervenir des 
éléments volumiques. L’utilisation de variables est donc à privilégier. Ainsi, dans ces 
travaux, le fichier « .geo » inclut d’autres fichiers de type « .dat » (fichier de données). 
 
G.2.1.    Fichiers « .dat » 
 
 Trois fichiers « .dat » sont utilisés. Un de ces fichiers est créé automatiquement 
dans le code Matlab de la TME. Ce fichier permet de définir les paramètres 
géométriques de la cellule élémentaire 3-D, sauf les paramètres géométriques 
(dimensions) ou physiques (propriété 𝜀௥) du métamatériau. Ainsi, quatre variables sont 
définies : le rayon 𝐴, la hauteur ℎ (permettant de définir le plan Ωᇱ), la longueur 𝑝 et 
l’angle 𝛼, elles sont représentées sur la figure G.7. 
 





Figure G.7 – Cellule élémentaire 3-D sans métamatériau. 
 
 Les dimensions du métamatériau sont à définir dans un deuxième fichier 
« .dat ». Le troisième fichier « .dat » permet de définir le nombre de nœuds à imposer 
sur les arêtes de la cellule élémentaire. Ce dernier est très important puisqu’il permet de 
conditionner le maillage pour que celui-ci soit identique entre Γଵ et Γଶ et entre Γସ et Γହ.  
 
G.2.2.    Fichier « .geo » 
 
 Le fichier « .geo » est construit de la même façon que précédemment. 
Cependant, il y a d’autres propriétés à ajouter. Le tableau G.3 présente la structure du 
fichier « .geo » avec les lignes de commande et des conseils à respecter pour bien 
construire la cellule élémentaire (et générer le bon maillage). 
 
Structure du 
« .geo » 
Lignes de commande  Conseils 
Intégration des 
fichiers « .dat » 
Include "nom_fichier.dat"; 
Dans le fichier où les dimensions 
du métamatériau sont définies, il 
faut penser à définir les 
coordonnées cartésiennes des 
différents points de la cellule. 
Création des 
points  
Point(𝑛௉)={𝑥௉, 𝑦௉, 𝑧௉, 1}; 
Créer, dans un premier temps, les 6 
points externes de la cellule. 
Puis les 4 points permettant de 
définir le plan Ωᇱ. 
Ensuite créer les points permettant 
de créer le métamatériau (points 11 
à 18 définis sur la figure G.9). 
Il faut penser à ajouter les points de 
construction, car pour générer un 
maillage structuré, les surfaces 
définies ne doivent avoir que 3 ou 
4 arêtes (points 19 à 26 définis sur 
la figure G.9). 







Circle(𝑛௅)={𝑛௉య, 𝑛஼ , 𝑛௉ర}; 
avec 𝑛௉య et 𝑛௉ర respectivement les points de départ et d’arrivée 
de l’arc de cercle, et 𝑛஼  le 
centre de cet arc. 
Pour que le fichier soit structuré, 
créer et grouper les lignes par 
parois. 
Les arcs de cercle et lignes sont 
définis par la même numérotation 
(si on a Line(50), on aura ensuite 
Circle(51) et non Circle(50)). 
Création des 
surfaces 
Line Loop(𝑛௅௅)={𝑛௅భ, 𝑛௅మ, 𝑛௅య, …}; 
Surface(𝑛ௌ)={𝑛௅௅}; 
Pour que le fichier soit structuré, 
créer et grouper les surfaces par 
parois. 
Il faut faire attention à orienter les 
surfaces dans le même sens. Pour 
cela, il est parfois nécessaire de 
prendre le contour orienté dans 
l’autre sens : Surface(𝑛ௌ)={−𝑛௅௅}; 
On utilise la commande Surface car 







imposer sur les 
parois 
Transfinite Line{𝑛௅భ , 𝑛௅మ, 𝑛௅య, …} = 𝑛௡௢௘௨ௗ௦;  
avec 𝑛௡௢௘௨ௗ௦ le nombre de nœuds voulus sur les lignes, 
défini dans un fichier « .dat » 
Les lignes horizontales de la paroi Γଵ  (respectivement Γସ) doivent avoir le même nombre de nœuds 
que celles de la paroi Γଶ 
(respectivement Γହ). Cette commande permet d’imposer 
un nombre de nœuds par arête et 
d’imposer un maillage 
régulier/structuré. Voir les figures 
G.8 et G.9 pour plus de détails. 
Création des 
volumes 
Surface Loop(𝑛ௌ௅)={𝑛ௌభ, 𝑛ௌమ, 𝑛ௌయ, …}; 





Physical Surface(MasterA) = 
{𝑛ௌభ, 𝑛ௌమ, …};   
Physical Surface(SlaveA) = 
{𝑛ௌయ, 𝑛ௌర, …}; 
Physical Surface(MasterB) = 
{𝑛ௌఱ, 𝑛ௌల, …}; 
Physical Surface(SlaveB) = 
{𝑛ௌళ, 𝑛ௌఴ, …}; 
Physical Surface(PEC) = {𝑛ௌవ, 𝑛ௌభబ, …};   
Physical Volume(Vol) = {𝑛௏భ, 𝑛௏మ, …}; 
Le nom des différentes surfaces ne 
doit pas changer. Les 
correspondances sont : 
- MasterA = Γଵ, 
- SlaveA = Γଶ, 
- MasterB = Γହ, 
- SlaveB = Γସ, 
- PEC = Γୗ, 
- Vol = les deux volumes de 
la cellule élémentaire 
(séparés par le plan Ω′). 
Tableau G.3 – Structure du fichier « .geo ». 
 




 Sur la figure G.8a), les lignes de même couleur (ici 5 couleurs) doivent présenter 
le même nombre de nœuds pour respecter la condition sur le maillage représenté sur la 
figure G.8b).  
 
 
Figures G.8 – Cellule élémentaire de la corrugation longitudinale de la figure 4.16 avec a) les 
conditions à respecter pour obtenir b) le maillage structuré . 
  
 La figure G.9 donne les lignes de commandes pour obtenir cette corrugation. Le 
fichier « init_geo_corrugation_long.dat » est celui créé automatiquement par Matlab. 
 
 Le fichier « .geo » est utilisé indirectement dans le code matlab de la TME. En 
effet, ce dernier permet de faire un appel système et de lancer GetDP grâce à la ligne de 
commande ci-dessous : 
 
system('P:\Lucille\GetDP\onelab-Windows64\getdp.exe 
unitcell_corrugation_long.pro -solve MW_e_3D -pos MW_e_3D -v 1'); 
 
On a alors P:\Lucille\GetDP\onelab-Windows64\ qui correspond au chemin 
du répertoire dans lequel se trouve le logiciel GetDP. Le fichier « .pro » décrit dans le 
chapitre 4 est donné par unitcell_corrugation _long.pro. Les commandes –solve 
et –pos permettent respectivement de résoudre le problème et lancer le post-traitement 
de même nom MW_e_3D. L’option -v 1 permet de retourner le message d’erreur si le 
programme n’a pas pu s’exécuter. S’il n’y a aucune erreur, trois fichiers « .txt » sont 
créés. Le premier fichier retourne la valeur propre du problème, les deux autres 
retournent la valeur des champs sous la forme suivante : 
 
[𝒙,𝒚,𝒛,𝑹𝒆(𝑼𝒙), 𝑹𝒆൫𝑼𝒚൯, 𝑹𝒆(𝑼𝒛),𝑰𝒎(𝑼𝒙), 𝑰𝒎൫𝑼𝒚൯, 𝑰𝒎(𝑼𝒛)] 
 
avec (𝑥, 𝑦, 𝑧)  les coordonnées des nœuds où sont calculées les composantes réelles 𝑅𝑒( )  et imaginaires 𝐼𝑚( )  des champs électromagnétiques 𝑈  en coordonnées 
cartésiennes. 





Figure G.9 – Lignes de code pour obtenir la corrugation de la figure G.8. 
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Fonctionnement de la TGC du mode TM01 
 
 
La Transition Guide d’onde Câble coaxial (TGC) est présentée dans le chapitre 3, 
et rappelée sur la figure H.1. Avant de fabriquer cette TGC, des simulations pour prouver 
son bon fonctionnement sont effectuées. Ces simulations sont équivalentes à ce qui est 
fait lors de la calibration avant de faire des mesures de propagation d’un guide d’onde : 
- une première simulation avec les TGC mis bout-à-bout, 
- une simulation TGC guide d’onde métallique TGC. 
 
 
Figure H.1 – TGC pour le mode TM01. 
 
H.1. Simulation « TGC-TGC » 
 
 
Figure H.2 – Simulation « TGC-TGC » avec 𝑳𝟏 = 𝟒𝟓. 𝟒 mm. 
 




La première simulation de la figure H.2, permet d’isoler les paramètres S 
correspondant à une TGC. En effet, le logiciel HFSS permet de simuler les paramètres S 
de l’ensemble « TGC-TGC ». A l’aide d’un code Matlab, ces paramètres S sont convertis 
en matrice ABCD [1].  
Soit [𝑇ଵ]  la matrice ABCD de l’ensemble « TGC-TGC » et [𝑇்ீ஼]  la matrice ABCD d’un seul TGC, on a alors (H.1) sous condition que les deux TGC soient 
identiques : 
 
 [𝑇ଵ] = [𝑇்ீ஼][𝑇்ீ஼]. (H.1)  
 
Comme les deux TGC sont supposés parfaitement identiques, on déduit de cette 
simulation la matrice chaine d’une seule TGC :  
 
 [𝑇்ீ஼] = [𝑇ଵ]ଵ/ଶ. (H.2)  
 
 
H.2. Simulation « TGC-guide métallique-TGC » 
 
 
Figure H.3 – Simulation « TGC-guide métallique-TGC », avec 𝑳𝑾𝑮 = 𝟐𝟎𝟕 mm. 
 
H.2.1. Cartographie des champs 
 
Dans un premier temps, on vérifie la cartographie des champs, représentée sur la 
figure H.4, qui se propagent dans le guide métallique, pour être sûr qu’il s’agisse du mode 
TM01. 
 





Figure H.4 – Champs a) électrique et b) magnétique dans le guide d’onde métallique à 𝟓 GHz. 
 
Avec cette figure, on constate que le champ magnétique est uniquement suivant 
l’axe 𝜃 et le champ électrique principalement suivant l’axe 𝑧 et un peu suivant l’axe 𝜌. 
Ceci prouve que le mode qui se propage est le mode TM01 et que le mode TE11 ne se 
propage pas avec cette sonde d’excitation, [2]. On peut maintenant vérifier les paramètres 
S. 
 
H.2.2. Paramètres S 
 
La première simulation a permis d’isoler la matrice ABCD d’une TGC : [𝑇்ீ஼]. 
On considère maintenant, la matrice ABCD [𝑇ଶ] de l’ensemble « TGC-guide métallique-
TGC », donnée par la simulation de la structure représentée sur la figure H.3. On a alors : 
 
 [𝑇ଶ] = [𝑇்ீ஼]ൣ𝑇௚௨௜ௗ௘൧[𝑇்ீ஼], (H.3)  
 
où ൣ𝑇௚௨௜ௗ௘൧ est la matrice ABCD du guide métallique. On isole donc cette matrice avec 
(H.4) : 
 
 ൣ𝑇௚௨௜ௗ௘൧ = [𝑇்ீ஼]ିଵ[𝑇ଶ][𝑇்ீ஼]ିଵ. (H.4)  
 
On peut alors reconvertir la matrice ൣ𝑇௚௨௜ௗ௘൧ pour obtenir les paramètres S du 
guide seul, présentés sur la figure H.5. 






Figure H.5 – Paramètres S du guide métallique après post traitement. 
 
Le mode TM01 se propage donc à partir de 3.36  GHz (correspondant à sa 
fréquence de coupure théorique). On peut maintenant extraire le diagramme de dispersion 
du guide métallique, représenté sur la figure H.7, avec l’équation : 
 
 𝛽௭ = −∠𝑆ଶଵ𝐿௪௚ . (H.5)  
 
où ∠𝑆ଶଵ est la phase du paramètre S21 en radian. Pour éviter les sauts de phase de 2𝜋 
observés sur la figure H.6, la fonction unwrap de Matlab est utilisée sur cette phase pour 
les fréquences supérieures à la fréquence de coupure (on voit sur la figure H.7 que la 
courbe est tracée après 3.36 GHz). 
 
 
Figure H.6 – Phase du paramètre S21 a) avec sauts de phase de 𝟐𝝅 et b) sans saut de phase grâce à la 
fonction unwrap. 
 





Figure H.7 – Diagrammes de dispersion du mode TM01 d’un guide métallique, en bleu obtenu avec 
le code de post traitement et (H.5) et en rouge le diagramme analytique. 
 
Le code de post traitement est donc validé. Il pourra être utilisé pour tous types de 
guide cylindrique à paroi usinée (métamatériaux). Dans le chapitre 3, il est utilisé pour le 




[1] D. A. Frickey, "Conversions Between S, Z, Y, H, ABCD, and T Parameters Which 
are Valid for Complex Source and Load Impedances," IEEE Trans. Microw. Theory 
Techn., vol. 42, no. 2, pp. 205-211, Feb. 1994.  
[2] C. S. Lee, S. W. Lee, S. L. Chuang, "Plot of Modal Field Distribution in Rectangular 
and Circular Waveguides," IEEE Trans. Microw. Theory Techn., vol. 33, no. 3, pp. 








Mesures des paramètres S du guide métallique usiné  
 
 
Les mesures de propagation du mode TM01 dans le guide métallique sont exposés. 
Les différentes mesures sont comparées aux résultats des simulations dans un cas idéal 
(PEC et TGC identiques).  
 
I.1. Mesure des paramètres S de l’ensemble « TGC-TGC »  
 
Le schéma de principe pour obtenir les paramètres S du guide métallique a été 
présenté sur la figure 3.33 du chapitre 3. Ainsi, il faut les paramètres S de l’ensemble 
« TGC-TGC » dans un premier temps. 
 
Le système mesuré est présenté sur la figure I.1. 
 
 
Figure I.1 – Mesure de l’ensemble « TGC-TGC ». 
 
La mesure des paramètres S de cet ensemble est comparée aux résultats des 
simulations présentées en annexe G sur la figure I.2. Cette figure montre qu’il y a un 
décalage en fréquence entre la mesure et la simulation d’environ 100 MHz. 
 





Figure I.2 – Paramètres S de l’ensemble « TGC-TGC » mesurés en cercle, et simulés en trait plein. 
 
I.2. Mesure des paramètres S de l’ensemble « TGC-guide 
métallique-TGC »  
 
La figure I.3 montre le système mesuré formé par les TGC et le guide métallique. 
 
 
Figure I.3 – Mesure « TGC-guide métallique-TGC ». 
 
Les paramètres S de cet ensemble sont comparés à la simulation équivalente sur 
la figure I.4, sans post-traitement dans un premier temps. La mesure colle à nouveau bien 
à la simulation. Le décalage en fréquence est plus petit puisqu’il n’est que de 20 MHz. 
 





Figure I.4 – Paramètres S de l’ensemble « TGC-guide métallique-TGC » mesurés en cercle, et simulés 
en trait plein. 
 
Le code de post-traitement présenté dans l’annexe H et sur la figure 3.33 du 
chapitre 3 est utilisé pour isoler les paramètres S du guide métallique. Ils sont représentés 
sur la figure I.5 avec une comparaison des paramètres issus de la simulation de la section 
H.2.2 de l’annexe H. 
 
 
Figure I.5 – Paramètres S du guide métallique isolé après post-traitement, les mesures sont 
représentées par des cercles, et les simulations par des traits pleins. 
 
Sur les figures I.3 et I.4 le décalage en fréquence des mesures était vers les 
fréquences basses. Sur cette figure, les mesures sont décalées d’environ 250 MHz vers 
les hautes fréquences. On constate notamment que la fréquence de coupure du guide 






Fichier « .pro » de la corrugation longitudinale 
 
 
Dans l’annexe G, différents fichiers utiles à la TME dans le cas des métamatériaux 
3-D ont été présentés. Ces fichiers permettent la construction géométrique de la cellule 
élémentaire. Dans cette annexe, le fichier « .pro » permettant le calcul des champs 
électromagnétiques sur le plan Ωᇱ est détaillé sur les figure J.1 et J.2. Les différentes 
fonctions de ce code sont présentées dans la partie 4.1.2 du chapitre 4. Le fichier « .geo » 
est lié au fichier « .pro », ils portent le même nom.  
 
Figure J.1 – Fichier « .pro » première partie. 





Figure J.2 – Fichier « .pro » deuxième partie. 
 
 On voit que les fichiers « .dat » décrits dans l’annexe G sont appelés dans le fichier 
« .pro » aux lignes 11 à 14. Le fichier « initialisation_corrugation_long.dat » à la ligne 14 
est créé automatiquement sur Matlab, il permet de donner les paramètres d’entrée pour 
calculer les champs : la fréquence de travail 𝑓, l’ordre du mode 𝑚 et la valeur de la 
constante de coupure 𝑘௖ . Ces trois paramètres sont nécessaires au code de la TME puisqu’ils imposent les conditions de périodicité de la cellule élémentaire (définies de la 









 MINFREQ = { 0.100000, ReadOnly 1, Highlight "LightGrey", 
  Name "3Freq. sweep/1Start Frequency [GHz]"}, 
            // permet de créer une case grisée sur l’interface graphique pour voir la 
fréquence (ici 0.1 GHz) 
 m = 0 , % ordre du mode  
 kcRE =  2.094400 , // partie réelle de 𝒌𝒄 
 kcIM =  0.000000  // partie imaginaire de 𝒌𝒄 
 ]; 
 
 
